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capítulo uno introducción y motivación..
Nos gustaría hacer algún comentario respecto a la terminología empleada. 
Hemos procurado utilizar el menor número de palabras inglesas. El término "matrices 
de scattering" lo hemos traducido por "matrices de dispersión". La palabra "scattering" 
ha sido traducida por "dispersión". El sentido de "dispersión" tiene un significado 
diferente a cuando se emplea en el estudio de las redes periódicas desde un punto de 
vista de la Optica; en este último contexto la "dispersión" se refiere a la separación de 
una radiación en sus diferentes longitudes de onda, y para nosotros tiene el sentido de 
la interacción de una onda electromagnética con un objeto. La palabra "radomo" ha sido 
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1.2 ORGANIZACION DE LA TESIS
Tras la introducción del capítulo 1, en el capítulo 2 se expone parte de la 
metodología empleada en el resto de la tesis. Haciendo uso de las descomposición 
modal del campo electromagnético en regiones guiadoras de ondas, se plantean las 
ecuaciones de Maxwell en sistemas con simetría traslacional, obteniendo soluciones 
modales que describen la geometría del problema de la dispersión a través de una 
EPICPUD. El campo electromagnético se descompone en una superposición de 
infinitos armónicos vectoriales de Floquet para cada uno de los estados de polarización 
con que se aborda el problema (modos tipo-E, tipo-H). Exponemos algunas 
propiedades generales de dichos modos, tales como las impedancias modales 
asociadas, las relaciones de ortogonalidad, y la potencia transportada. En la segunda 
parte del capítulo 2 damos una introducción al método de las matrices de dispersión y 
transmisión generalizadas para el estudio de sistemas multietapa.
En el capítulo 3 se estudia la dispersión de una onda electromagnética plana 
linealmente polarizada con una EPICPUD de cintas. Empezamos por hacer una revisión 
de la bibliografía encontrada. El problema citado se resuelve aplicando las condiciones 
de contorno a las componentes tangenciales de los campos eléctrico y magnético, 
obteniéndose dos ecuaciones integrales. Tras una breve introducción al Método de los 
Momentos, las ecuaciones integrales citadas son resueltas con el Método de los 
Momentos-Galerkin. Se hace un análisis exhaustivo de la convergencia del algoritmo 
en función de los parámetros numéricos, geométricos y eléctricos involucrados. Una 
vez fijados los criterios de ejecución del algoritmo, se comparan los resultados del 
mismo con los de otros autores, encontrándose una buena concordancia. Finalmente se 
estudia el comportamiento de este tipo de estructuras variando los parámetros de 
interés.
El capítulo 4 presenta el estudio de la dispersión electromagnética de una 
EPICPUD de cintas en una lámina dieléctrica con la Técnica de las Matrices de 
Dispersión Generalizadas. Tras la caracterización de cada una de las matrices que 
describen el problema, se plantea un algoritmo que está determinado numéricamente 
por el número de armónicos de Floquet involucrados en el mismo. Seguidamente se 
estudia la convergencia del método en función de dicho parámetro numérico y del resto 
de variables que caracterizan el problema.
En el capítulo 5 se plantea un modelo basado en matrices de dispersión 
generalizadas para estudiar un sistema formado por varias EPICPUD de 
cintas+dieléctrico conectadas en cascada y no giradas entre sí. El algoritmo resultante se
4
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particulariza al estudio de dos etapas. El objetivo de este estudio es dar una cota inferior 
a la separación entre etapas a partir de la cual el acoplo de campo reactivo entre los 
armónicos no propagativos pueda considerarse despreciable.
El capítulo 6 presenta el estudio teórico de giradores de polarización multietapa. 
Comenzamos por hacer una revisión bibliográfica, pasando seguidamente a dar los 
principios de funcionamiento de este tipo de dispositivos. Desarrollamos un modelo 
basado en matrices de transmisión que permite estudiar la incidencia oblicua sobre el 
sistema; comenzamos por hacer una reformulación de las matrices de transmisión que 
incluyen los modos tipo-E, tipo-H para poder tratar el acoplo geométrico que se 
produce entre dichos modos al girar las rejillas. El sistema girador se simula con la 
conexión en cascada de las matrices que caracterizan eléctricamente cada una de las 
etapas, y de las matrices de cambio de base que simulan el "giro" de los modos tipo-E, 
tipo-H al rotar las etapas. Se definen los coeficientes requeridos para caracterizar 
perfectamente un girador de polarización: potencia "girada" y estado de polarización de 
la señal emergente. En la última parte de este capítulo se hace un estudio sistemático del 
diseño de estos dispositivos, particularizando los resultados en la banda 7-18 GHz. El 
diseño empieza por la caracterización de la rejilla elemental, para estudiar seguidamente 
el espaciado entre etapas y el número de rejillas necesario para un diseño concreto.
En el capítulo 7 se presentan resultados de las medidas de prototipos en la 
banda 7-18 GHz. Tras una descripción de los prototipos empleados y del sistema de 
medidás, se detalla el procedimiento experimental empleado para la medida del 
coeficiente de transmisión y de la relación axial de la señal emergente del sistema. A 
continuación se presentan resultados de las medidas de una EPICPUD de 
cintas+dieléctrico; seguidamente exponemos un conjunto de resultados experimentales 
que nos permiten confirmar la validez del modelo desarrollado para estudiar giradores 
de polarización. Del análisis de estas medidas se concluye que este modelo es 
perfectamente aceptable para el diseño de dichos sistemas.
El capítulo 8 contiene los apéndices. En el apéndice 1 se realiza la 
descomposición "geométrica" de una onda plana en modos tipo-E, tipoH. En el 
apéndice 2 se detallan las aproximaciones de los elementos de la matriz de impedancias 
del Método de los Momentos-Galerkin. El apéndice 3 contiene el estudio de la 
interacción de los armónicos vectoriales de Floquet tipo-E, tipo-H en la interfase entre 
dos medios dieléctricos; se calculan analíticamente los coeficientes de transmisión y 
reflexión de dichos armónicos. El apéndice 4 aborda el "giro" de los armónicos 
vectoriales de Floquet entre dos etapas giradas entre sí. En el apéndice 5 se estudia la 
transmitancia de un sistema formado por dos rejillas giradas entre sí en primer orden de
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reflexiones. En el apéndice 6 se describen los parámetros de estado del analizador de 
redes utilizado en las medidas de giradores de polarización. El apéndice 7 contiene los 
algoritmos de los programas de cálculo desarrollados en esta memoria. Los listados de 
estos programas se incluyen en un segundo volumen.
Finalmente se han resumido las conclusiones y principales aportaciones de la 
presente memoria, así como las futuras líneas de trabajo a seguir.
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La finalidad de este capítulo es doble: en primer lugar ofrecer una formulación 
del campo electromagnético que permita estudiar la dispersión de ondas 
electromagnéticas a través de superficies selectoras de frecuencia planas con 
periodicidad en una dimensión; la segunda parte del capítulo introduce al lector en el 
modelo de las matrices de transmisión para el estudio de medios multietapa, 
posteriormente aplicado en los capítulos 4, 5 y 6.
Comenzamos por dar una visión general de la descomposición modal del campo 
electromagnético en regiones guiadoras de ondas. Seguidamente planteamos las 
ecuaciones de Maxwell en sistemas con simetría traslacional buscando soluciones 
modales que describan la geometría del problema a tratar, encontrándose que una onda 
plana linealmente polarizada puede ser descompuesta en dos estados de polarización 
denominados modos tipo-E y tipo-H. La aplicación del teorema de Floquet como 
condición de contomo permite obtener los armónicos vectoriales de Floquet: el campo 
electromagnético se descompone en una combinación lineal de infinitos armónicos 
vectorales de Floquet para cada modo tipo-E y tipo-H. Finalmente exponemos algunas 
propiedades generales de estos modos, tales como las impedancias modales asociadas, 
relaciones de ortogonalidad y potencia transportada.
En la segunda parte de este capítulo damos una visión general de los modelos 
desarrollados para el análisis de sistemas en cascada. Comenzando por los modelos de 
línea de transmisión, ampliamente utilizados en problemas sencillos, pasamos a 
describir la técnica de las matrices de dispersión generalizada (TMDG), planteada como 
una generalización de la técnica de las matrices de transmisión "convencional" para 
sistemas multimodo. Describimos los pasos a seguir en la TMDG, explicando Como se 
"rellena" la matriz de dispersión generalizada; finalmente exponemos como se realiza la 
conexión de matrices de transmisión en cascada.
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2.2 REPRESENTACION DEL CAMPO ELECTROMAGNETICO EN 
REGIONES GUIADORAS DE ONDAS
2.2.1 Introducción
Los problemas de dispersión de ondas electromagnéticas por obstáculos en 
guías de ondas o en el espacio libre son, en general, problemas vectoriales 
tridimensionales. En el caso de lo que se denomina objetos bidimensionales - como un 
semiplano perfectamente conductor, un enrejado periódico infinito o un cilindro 
conductor en el espacio libre el problema puede ser tratado como dos problemas 
escalares independientes, siempre que no existan pérdidas ni en los conductores ni en 
los dieléctricos. Esta descomposición es ampliamente utilizada en el estudio de guías de 
ondas de paredes conductoras. Los problemas que admitan tal desglosamiento diremos 
que están en regiones guiadoras de ondas. Tal representación ha sido empleada en 
regiones ilimitadas por Heins [2-1] al tratar la difracción de un dipolo en un semiplano 
perfectamente conductor, y por Levy y Keller [2-2] en su trabajo sobre la difracción 
por cilindros conductores con incidencia oblicua.
El campo electromagnético en una región guiadora de ondas que posee una 
dirección axial de propagación (que haremos coincidir con el eje Z) puede ser 
representado en términos de dos funciones escalares desacopladas si la región está 
limitada por paredes eléctricas o magnéticas sin pérdidas; dichas funciones satisfacen la 
ecuación de ondas. Las componentes de los campos eléctrico y magnético Ez y Hz 
pueden ser escogidas como tales funciones, y, de una forma natural, las soluciones se 
clasifican en modos TM ( Hz = 0) y TE ( Ez = 0) para muchas aplicaciones (la guía 
rectangular, por ejemplo). En ciertos sistemas esta clasificación no es válida, 
eligiéndose como funciones escalares las componentes Ex y Hx , ó Ey y Hy, originando 
los modos LSE y LSM (que denominaremos posteriormente tipo-E, tipo-H) [2-3], [2- 
5], [2-6]. Tal descomposición es empleada en guiadores cerrados, por ejemplo, al 
estudiar guías de ondas de paredes conductoras rellenas asimétricamente de dieléctricos 
[2-5]. En sistemas abiertos, dichos modos se utilizan al estudiar sistemas con 
periodicidad en alguna de las direcciones del plano transversal; Ming Hui Chen [2-7] 
utiliza los modos LSE, LSM para describir el campo electromagnético en el estudio de 
filtros pasa-banda de multiplexores de milimétricas; Ruey-Shi Chu y Kuan-Min Lee [2- 
8] los emplean para calcular la impedancia de radiación de un array de dipolos impresos 
en un sustrato dieléctrico, y, en un trabajo posterior [2-9], para estudiar un polarizador 
circular multicapa tipo "línea de meandros".
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La dispersión de ondas electromagnéticas a través de estructuras infinitas planas 
conductoras con periodicidad unidimensional se tratará ampliamente en el capítulo 
siguiente, si bien conviene mencionar en este punto a algunos de los autores que han 
utilizado los modos LSE, LSM para describir el problema tridimensional. R.E. 
Jorgensson y R. Mittra [2-10] emplean dichos modos para estudiar la dispersión con 
incidencia oblicua a través de enrejados unidimensionales de cintas conductoras en 
diferentes geometrías, centrándose en la relación entre la resistencia de las cintas y los 
acoplos entre modos. S. Sohail H. Navqui y N. C. Gallagher [2-11] hacen una réplica 
al artículo de K. Uchida, T. Noda, y T. Matsunaga [2-12], coincidiendo con éllos en la 
imposibilidad de una descomposición del campo electromagnético en modos TE, TM 
en el problema tridimensional de la dispersión a través de enrejados infinitos de cintas 
conductoras, describiendo la descomposición en dos modos ortogonales que 
denominan componentes de polarización "rápida" (todas las componentes del campo 
magnético son paralelas a las cintas) y "lenta" (todas las componentes del campo 
eléctrico son paralelas a las cintas). S. Sohoal H. Navqui utilizan esta descomposición 
en [2-13] para resolver el problema citado. B. Gimeno, V. Such, J.L. Cruz y A.C. 
García [2-14] utilizan los modos tipo-E, tipo-H para estudiar este mismo problema.
2.2.2 Estructura de campos:  modos tipo-E, tipo-H
Las Ecuaciones de Maxwell para campos de variación armónica en medios 
lineales, isótropos y homogéneos pueden escribirse empleando el Principio de Dualidad 
[2-3], [2-4]:
V x l t = j c ú e l ?  + V T ? = -
e
VxT?  = - j c o | i l t - Ñ t  V I
P
donde 8, |i son la constante dieléctrica y la permeabilidad magnética del medio; I ? , i t
son los campo eléctrico y magnético; "J*, ÍÑÍ son las comentes eléctrica y magnética 
equivalentes, y p, pm son las densidades eléctricas y magnéticas equivalentes, 
interpretadas como fuentes de dichos campos según el Principio de Dualidad [2-3], [2- 
4]. Se ha supuesto una dependencia armónica con el tiempo ei031 que omitiremos a lo
largo de este trabajo. La relación entre los potenciales vectoriales retardados 7?, y F* y 
las corrientes eléctrica y magnética "J* y ÑÍ viene dada por:
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Ambos potenciales satisfacen las condiciones del Contraste de Lorentz:
(2 .2.2- 1)[V2 + k2 l i  = 0
con k2 = co2 p.e. Manipulando estas ecuaciones se pueden obtener los campos I? y Ff 
en función de los potenciales y 1^:
TÍ = —Í - [ V V + k2 ] " ^  - —V x T*
C0|J£ £




En ausencia de las fuentes los campos i t  y t f  satisfacen la ecuación de ondas, que 
para el caso armónico es conocida como ecuación de Helmholtz:
[V2 + k2] j^ J  = 0 (2.2.2-3)
Entre los infinitos tipos de soluciones posibles se van a ensayar soluciones 
ondulatorias utilizando la teoría desarrollada para las regiones guiadoras de ondas. Para 
un sistema guiador, la simetría traslacional - cuyo eje de propagación haremos coincidir 
con el eje Z - permite simplificar la solución del problema, buscando soluciones de la 
forma:
según se propaguen las ondas en sentido positivo o negativo; el subíndice "t" indica las 
componentes del plano transversal. El operador V es descompuesto en la forma 
habitual:
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v = £»* + £»* - (±j kz) ü| S Vr (+j kz) (22.2-4)
y descomponiendo la ecuación (2.2.2-3) en sus tres componentes cartesianas 
obtenemos las ecuaciones de valores y vectores propios:
(Vt2 + Y2) {h\} = 0 : i = x-y.z (22.2-5)
con vn = k2 - k , 2 s  kY 2 + kv 2 La resolución de estas ecuaciones es la familia de *n zn xn Yn
soluciones: { Yn » en> ) donde yn es el valor propio de las funciones propias en, % .
El interés de estas soluciones naturales - los modos de un sistema guiador - radica en
que normalmente se puede demostrar en cada caso particular que constituyen un
conjunto ortogonal y completo que describe el campo electromagnético [2-5].
Las anteriores ecuaciones son degeneradas, en el sentido de que para una
misma pareja kXfi, kyn es posible encontrar dos parejas de funciones modo e^,
linealmente independientes. La aparición de modos degenerados está relacionada con 
los distintos estados de polarización posibles. Estas dos funciones pueden ser
escogidas ortogonales entre sí. Así, la condición é¡^= Zq (h ^  x u |)  lleva a dos
subconjuntos de modos, ambos asociados con los mismos valores propios, que son los 
conocidos modos TE (transversal eléctrico al eje Z), TM (transversal magnético al eje 
Z). Estos modos, como se ha comentado anteriormente, se caracterizan por tener una 
de las componentes axiales del campo eléctrico o magnético anuladas: hz = 0 para TM y 
ez = 0 para TE. R. F. Harrington [2-3] construye dichos modos imponiendo la
condición: = \j/ , F^  = 0  para el TM y = 0, F^  =\(/ para el TE en las
ecuaciones (2.2.2-2), donde \{/ es un potencial escalar.
En ciertos sistemas en los que existe una dirección privilegiada en el plano 
transversal - que haremos coincidir con el eje Y - no conviene elegir los modos TE, 
TM, ya que no describen bien los estados "naturales" de polarización de la onda 
incidente. Tal es el caso de la interacción a bajas frecuencias de ondas electromagnéticas 
planas linealmente polarizadas al incidir sobre una estructura plana infinita conductora 
con periodicidad unidimensional (EPICPUD) en el eje Y. Al incidir la onda
normalmente sobre la misma, si la componente del campo i t  es paralela al eje Y, la
onda es principalmente reflejada por la rejilla, mientras que si la componente I? es 
paralela al eje Y, la onda se transmite; es evidente que la .descomposición modal del 
campo electromagnético que utilicemos debe dar cuenta de estos dos estados 
"naturales" de polarización que introduce el sistema. El modo TE tiene, en el caso más
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general, dos componentes del campo eléctrico transversal no nulas, Ex y Ey ; es decir, 
una componente paralela al eje X y otra perpendicular al mismo, con lo cual dicho 
modo se puede descomponer en los dos estados de polarización "naturales" 
anteriormente citados. Para el modo TM sucede lo mismo, ya que existen dos 
componentes del vector í f  no nulas en el plano XY, una paralela al eje X y otra 
perpendicular al mismo. Una forma de solucionar el problema es definir unos modos 
caracterizados por ser transversales, no a la dirección de propagación de la señal (eje 
Z), sino a la dirección del plano transversal que "filtra" la onda incidente (eje Y); a estos 
modos se les denomina de diferentes formas: LSE ("longitudinal-section electric"), 
LSM ("longitudinal-section magnetic") en [2-5]; TE a Y, TM a Y en [2-3], y modos 
tipo-E, tipo-H (utilizada en esta memoria) en [2-6], [2-7], [2-8], [2-9]. Al modo tipo-E 
se le denotará por ' y al tipo-H por
F ig u ra  2 .2 .2 -1  
Representación vectorial de los modos tipo-E (a) y tipo-H (b).
El modo tipo-E se caracteriza por no tener componente del campo magnético en 
la dirección Y, es decir: hy' = 0. En el caso de incidencia normal, las componentes no 
nulas son por tanto hx' y ey', es decir, la onda tipo-E es principalmente transmitida al 
atravesar una EPICPUD. El modo tipo-H se define imponiendo la condición: ey" s  0; 
para el caso de incidencia normal es básicamente reflejado por una EPICPUD, ya que
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tiene como componentes transversales no nulas ex" y hy". En las figuras (2.2.2- 1.a), 
(2.2.2-l.b) se muestra la representación vectorial de un modo tipo-E y de un modo 
tipo-H respectivamente.
Para construir la estructura de campos correspondiente a los modos tipo-E, 
tipo-H vamos a seguir el método propuesto por R.F. Harrington [2-3]: si lo que se
pretende es que el campo magnético sea nulo en la dirección Y, elegimos los
potenciales vectores:~A' = y '  u^,T ^ ' = 0. Imponiendo dichas condiciones en las
ecuaciones (2.2.2-2), se obtiene, en coordenadas rectangulares:
E '_  -j d2 V' tI , _ - l d y '
x co|i£ d x d y  x p. 3z
-i 32
[ ^ j + k 2 ] Y  H '  = 0
cofi£ oy¿ y
c  , _ -i d2 V' H ' = - ^
z cofie 3y 3z z |i 3x
(2.2.2-6.a)
Análogamente, para el modo tipo-H, eligiendo = 0 , = \|/" , se obtiene:
E " = i L  * 2 1  H " = - i -  32 V "
x e 3z x co|i£ 3x 3y
-i 32
Ey" = 0 H "  = — k2 ]\|f"
y y cojie oyz
Ez" = -  H ZM = - "j ■ — y  ■
e 3x cojie 3y 3z
(2.2.2-6.b)
El paso siguiente en la formulación para regiones guiadoras de ondas es 
resolver la ecuación de ondas (2.2.2-1) para los potenciales vectoriales eléctrico y 
magnético, y con las expresiones (2.2.2-6) obtener la estructura de campos buscada. 
Comenzaremos con el modo tipo-E.
La ecuación de ondas que satisface el potencial vector eléctrico en coordenadas 
cartesianas, teniendo en cuenta (2.2.2-4) y que ~Á' = \j/' ú^ , puede ser resuelta
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utilizando la técnica de separación de variables: \j/-(x,y,z) = X(x) Y(y) e " ^  kz , 
quedando de la forma:
[ | ^  + | ^ + T 2] X(x) Y(y) e '(±j kz z) = 0 ; y2 = fc2- = kx2 + ky2
que tiene la solución trivial:
\ "jkv x -j kv y -(±i k7 z) \|/-(x,y,z) = e JX  e J y J e VJ z 7 {222-1)
Para el modo tipo-H se tiene la misma solución, dada la simetría del problema: 
\j/M±(x,y,z) = y ^ C x ^ z ) .
Con las ecuaciones (222-6)  y algunas manipulaciones matemáticas se llega 
fácilmente a las siguientes expresiones:
, ±  j  k x  k y  +E = Ex cojie ¥
, ±  -  j  ( k 2  -  k v 2 )  ±
E =
C O | i £
¥
E z'± = ^ . j- k Y.k z. d
cojie
H x¿ = ± Ü .  y ,±
Hy'1 = 0
,± - j k
H z-  = X ¥
(2.2.2-8.a)
para el modo tipo-E, y para el tipo-H: 
Ex„± = _ ( ± j k 2)_ *
Ey"* = 0




| , ±  j  k X  k y .  , , +
CO(I£ ¥
u ±  ■  j  ( k ^  -  k y 2 )  +
CO|I£ ¥
l l ±  _  —  j  k y  k z  ±
C0fl£
(2.2.2-8.b)
Estas expresiones son las soluciones ondulatorias de las Ecuaciones de Maxwell 
buscadas para los modos tipo-E, tipo-H. Con la aplicación de las condiciones de 
contorno para la geometría propuesta se tendrá la estructura de campos para dichos 
modos; dicha condición de contomo para superficies periódicas se conoce con el 
nombre de Teorema de Floquet.
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En el apéndice 1 se ha construido la estructura de campos para los modos tipo- 
E, tipo-H de una forma "geométrica", a fin de apreciar que son una generalización de 
los estados "naturales" de polarización en incidencia normal: campo eléctrico paralelo o 
perpendicular al eje Y.
2.2.3 El Teorema de Floquet
Antes de dar una versión matemática del Teorema de Floquet se hará un breve 
comentario sobre su interpretación física como fenómeno de interferencia.
t Y
D s e n B
F igura 2.2.3-1
Distribución infinita de obstáculos dispersores con periodicidad
unidim ensional D.
Se tiene una distribución infinita de obstáculos dispersores alineados con una 
separación periódica D, tal y como se muestra en la figura (2.2.3-1). Sobre esta 
estructura incide un frente de ondas plano que forma un ángulo 0 con la normal. La 
diferencia de fase entre dos rayos consecutivos que inciden sobre la rejilla es kDsenG. 
Supondremos que cada uno de los obstáculos rerradia ondas planas en todas 
direcciones, interfiriendo entre sí. La condición de interferencia constructiva ocurrirá en 
una dirección £2 tal que la diferencia de fase entre las contribuciones de cada elemento 
de la rejilla sea múltiplo de 27t, es decir:
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k D sen0 - k D senfí = 2rcn ; n = O, ±1, ±2, ±3,...
El vector número de ondas T? de las ondas rerradiadas por la rejilla formará un ángulo 
con la normal de valor:
sen£2n = sen0 + n (X/D) ; n = 0, ±1, ±2, ±3,...
(teniendo en cuenta que k=2n/X). A este conjunto de infinitas soluciones del campo 
dispersado por la rejilla se le denomina armónicos espaciales de Floquet o de Hartree. 
En consecuencia, el Teorema de Floquet puede ser interpretado como la condición de 
interferencia constructiva aplicada a este caso particular.
F ig u ra  2 .2 .3 -2
Ondas reflejadas y transmitidas por una rejilla de periodicidad D (U q : onda 
incidente; U g o : ondas dispersadas de orden n=0; U s i :o n d a s  dispersadas de
orden n = l )
será real si se cumple la desigualdad:
I sen0 + n (X/D) I < 1
El conjunto de soluciones reales de Í2n es, por tanto, discreto y finito: la rejilla rerradia
ondas en un número discreto y finito de direcciones, las cuales dependen de 0 y de la
relación X/D; si Dn es imaginario son soluciones no propagativas, como se demostrará
más adelánte. En la figura (2.2.3-2) [2-15] están dibujadas las direcciones de 
propagación de las ondas incidente (U q) , y dispersadas (USn) para el caso particular:
17
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1< X/D < 2 ; (X /D )-l< sen0
Después de esta interpretación "intuitiva" del Teorema de Floquet pasamos a dar 
una versión matemática del mismo.
F igura 2.2.3-3 
Incidencia tridimensional sobre una EPICPUD de periodo D.
La geometría a tratar es una EPICPUD de periodicidad D en el eje Y, como se 
muestra en la figura (2.2.3-3). Sobre élla incide una onda plana linealmente polarizada
cuyo vector número de ondas T? lleva la dirección de propagación dada por los ángulos
habituales de las coordenadas esféricas 0, (|), de tal forma que:l? = k ( sen0 cos(|) % +
sen0 sen<{) + cos0 ü^) = kx + ky^ + kz^ ü j. El campo eléctrico de la onda
incidente será de la forma:
Esta onda será difractada por la estructura dispersora. El Teorema de Floquet establece 
que el campo o el potencial en cualquier punto de una celda unidad tomará exactamente 
el mismo valor en un punto similar de otra celda unidad salvo un factor de propagación:
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para el caso de que exista periodicidad en el eje Y, y que el periodo de la periodicidad 
sea D, las soluciones del campo deben cumplir la condición:
Y(y+D) = Y (y) e-j^senGsení)) (2.2.3-1)
es decir, la variación en el eje Y en un periodo es igual a una fase lineal introducida por 
la onda incidente. La solución del potencial escalar de la ecuación (22.2-1) para la 
componente Y es:
Y(y) = e 'jkyoy
Se define una función Y(y) de la forma:
% )  =Y (y)e)kyoy
y por tanto:
tyy+D) = Y(y+D) J kyo(y+D) = Y(y) e¡kyoy = $(y)
es decir, la función Y es periódica de periodo D, con lo cual puede ser descompuesta en 
una serie de Fourier [2-17]:
n = + o o
$(y)=  X  dn e-j(2Kn/D)y
n = -o o
por tanto:
n=+©o





kyn = k sen0 sen(|) + nD n = 0, ±1, ±2, ±3,...
Los armónicos de Floquet o de Hartree son definidos como: 
Yn(y) = ed kyny
(2.2.3-4.b)
(2.2.3-3)
La componente X del vector k no tiene subíndice, ya que hemos supuesto que la 
estructura es periódica en el eje Y, siendo por tanto de la foífna:
kx = k senG cos<|) (2.2.3-4.a)
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y la componente Z, teniendo en cuenta la relación de dispersión k2 = kx2 + kyn2 + 
k 2:
+ a/ k 2 - k x2 - k v 2 si k 2 > k x2 + k v 2
kz„ = i  .I— -----— .-2 ü .—  „ * y" (2.2.3-4.C)
- j  k x 2  +  k y n 2  -  k 2  s i  k 2  <  k x 2  +  k y n 2
El signo de la doble multiplicidad de la raíz es elegido de tal forma que el campo no 
propagativo (kz  ^imaginario puro) tienda a cero si Z tiende a +©° ó -«>. En
consecuencia, las ondas dispersadas se agrupan en tres tipos:
a) Si k2 > kx2 + kyn2 => kz  ^real
b) Si k2 = kx2 + kYn2 => kZn = 0
c) Si k2 < kx2 + kyn2 => kZn imaginario puro
En la situación a), al ser kZn real, las soluciones obtenidas serán ondas que se
propagan en el eje Z. En el caso c), las soluciones llevarán un factor de atenuación en
_ |k_ lzla dirección Z de la forma: e , resultando por tanto no radiantes ; dichas "ondas" 
tienen las superficies de fase constante perpendiculares al plano transversal - 
"propagándose" por tanto en dicho plano - y las superficies de amplitud constante 
paralelas a dicho plano; por tanto quedan confinadas en una región más o menos 
próxima a la rejilla, y pueden considerarse como "campo reactivo". La opción b) 
representa la condición de corte para los modos dispersados. Con el Teorema de 
Floquet se ha expresado el campo dispersado como suma de infinitos armónicos.
El Teorema de Floquet también puede enunciarse para un caso de periodicidad 
en dos direcciones (en el plano transversal) que sean o no perpendiculares entre sí [2- 
16].
2.2 .4  Armónicos vector ia les  de  Floquet. Im pedancias  
m o d a le s
El Teorema de Floquet permite expresar los potenciales vectoriales eléctrico y 
magnético - y por tanto los campos eléctrico y magnético - en función de una suma de 
infinitos armónicos generados al dispersarse una onda en una estructura como la 
descrita en el epígrafe anterior. Por otra parte, en el apartado (2.2.2) se ha analizado la 
descomposición "vectorial" de dichos campos para obtener dos modos degenerados 
(tipo-E, tipo-H) que resuelven el problema de la polarización de la manera más
2 0
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adecuada. Considerando las conclusiones hasta aquí expuestas, los campos eléctrico y 
magnético van a ser descompuestos de una forma completamente general de la forma 
[2-19], [2-20]:
I* 1 ='E’t± +T5>Z±
n=+oo
= S  [»n' ¿ Í 'íx .y )  + aí"  ¿^"(X.y)] e‘(±jk^ z)
n = -o o
n=+«»
S  [ai' h Í±'(x ,y) + ai" EÍ±”(x.y)] e‘(±jkz«z)
n = -o o
(2.2.4-1)
donde el superíndice "±M indica ondas que se propagan en el sentido de Z>0 ó Z<0 
respectivamente. Los vectores e ^ ',  é^±M, h^*', se definen como los armónicos 
vectoriales de Floquet de orden n del modo tipo-E ó tipo-H , y sus expresiones, 
teniendo en cuenta (2.2.2-8) y (2.2.3-4) son:
fx x .y )  ^  —  [ (kx k ) 5 i - ( k 2 - k  2) SÍ] e‘jkxx On(y) (2.2.4-2.a)
C0|i£
^ '( x . y )  = (± kzn) 5Í e 'jk*x <D„(y) (2.2.4-2.b)
P
3 r" (x ,y )  = '  (± kzn) SÍ e'jk*x <Dn(y) (2.2.4-2.c)
^ " ( x .y )  = —  [ (k*ky ) Ü Í-(k 2 -k y 2 )Sí] e'Jk*x <Dn(y) (2.2.4-2.d) 
cojie /n Jn J
donde la función <frn(y) se ha definido, por razones de normalización, de la forma: 
° n(y)^ v b e'jkynY (2.2.4-3)
Los modos así definidos constituyen un conjunto completo [2-5], [2-6].
En regiones guiadoras de ondas es habitual definir las impedancias modales, 
que en algunos casos permiten hacer analogías entre el tratamiento ondulatorio de un
2 1
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problema y un modelo de línea de transmisión asociado al mismo [2-19]. Las 
impedancias modales para los modos tipo-E, tipo-H, teniendo en cuenta (2.2.2-8), 
pueden definirse como:
_E ±f k2 - k 2Z± .s q n _  = ± ^ I n _  (2.2.4-4.a)
" H *n' ® e k z„
, E* " co u k7
z  ' =  — r -  =  ± ; 9 ■■■; -  \  (2.2.4-4.b)n pr±" k 2 - kv 2«yn yn
Conviene puntualizar que la descomposición del campo descrita en (2.2.4-1) no 
es única. Una opción alternativa consiste en asociar coeficientes diferentes para los 
campos eléctrico y magnético de un mismo modo:
n=+oo
3 * 0 ? )  = X I V t  ¿ñ*'(x,y) + V *" ¿ ^ " (x ,y )]  e '(±jk™z)
n = -o o
n=+oo
! ? * ( ? )  = X  Un*’ ^ ' ( x , y )  + /„*" ¿ñ*"(x,y)] e '(±jk™z)
n=-oo
(2.2.4-5)
A estas expresiones se hubiera llegado si hubiéramos resuelto la ecuación de ondas que 
satisfacen los campos (Ey' y Hy"), en lugar de haber resuelto dicha ecuación para los 
potenciales vectoriales.
Esta formulación del campo (2.2.4-5) fue propuesta por H.M. Altschuler y 
L.O. Goldstone en [2-6] y es utilizada en varios trabajos relacionados con la dispersión 
de ondas en SSF: [2-7], [2-8], [2-9]. La principal ventaja que tiene es que se pueden 
definir cómodamente relaciones de ortonormalidad entre las componentes de los 
campos (la formulación (2.2.4-1) permite relaciones de ortogonalidad). Esta "nueva” 
formulación tiene la desventaja de asociar dos coeficientes a cada modo tipo-E (Vn', 
7n') ó tipo-H (Vn", / n"), mientras que la formulación (2.2.4-1) asocia un coeficiente a 
cada modo (an' ó an"), lo que simplifica las expresiones a la hora de aplicar las 
condiciones de contorno en las interfases, como se verá en el capítulo 3. Esta 
"paradoja" no debe sorprendemos, ya que los coeficientes (Vn\  Vn"), (7n', 7n") no 
son linealmente independientes, estando relacionados por una matriz Z n de la forma:
V
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Zn =
f  Z n Z n A n A -kx ky
Z n'An Zn"+Zn'An2 j (2.2.4-6)
y Jn
2.2.5 Relaciones de ortogonalidad
En este epígrafe se exponen algunas propiedades que cumplen los armónicos 
vectoriales de Floquet de los modos tipo-E, tipo-H, parte de las cuales serán utilizadas 
posteriormente.
Definiendo un producto hermítico o interior [2-18] en el intervalo [-D/2,D/2] 
de la forma:
+D/2
í® n(y ) dy (2.2.5-1)
-D/2
(El superíndice indica complejo conjugado) se tiene:
< »<^>m> = ^n,m (2.2.5-2)
donde 5 es la función Delta de Kronecker. Consecuencia de ésta se pueden extraer otras 
propiedades:
< eyn+l, eym+' > -  < hyn+M, hym+" > -
0 s i n ^ m  
( k 2 -k v 2)2 .Vn si n=m
. (co e |i ) 2
(2.2.5-3)
Las propiedades (2.2.5-3) pueden demostrarse de una forma más general a partir de la 
segunda identidad de Green [2-5].
Es posible establecer otra relación de ortogonalidad más general que estas 
anteriores, y de consecuencias físicas más importantes:
+D/2
J ( X h ^ P * )  C tig) dy = N “ 8 a p 8 nm (2.2.5-4)
-D /2
donde el factor es definido de la siguiente forma:
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~  (k2 - k yn2) si a  = '
N a = < ^ (2.2.5-5)
Lcoe^ li
£ - ( k 2 - k v 2) si a  = "2.i rn '
La consecuencia más importante de esta propiedad es que cuando tengamos varios 
armónicos vectoriales propagándose, la energía transportada es la suma de la 
transportada por cada armónico vectorial tipo-E ó tipo-H independientemente de la 
presencia de los demás armónicos. En el supuesto de que la guía presente pérdidas no 
despreciables no es posible admitir esta afirmación.
2 .2 .6  P o t e n c i a  t r a n s p o r t a d a  por  los a rm ó n ic o s  
vector ia les  de  Floquet tipo-E, tipo-H
Se pretende calcular la energía transportada por una superposición de armónicos 
vectoriales de Floquet tipo-E, tipo-H.
La potencia promedio P que atraviesa una sección S del sistema guiador 
transportada por una superposición de campos eléctricos y magnéticos viene dada por 
[2-4], [2-22]:
P = ( ¿  Í(T? x tf* ) dS*) = !Re ( ¿  [ ( É  x t f  *) dx dy)
JS S
(2 .2 .6- 1)
Considerando una sección rectangular finita de la EPICPUD de dimensiones A 
por B, y teniendo en cuenta que: B=Dq, siendo q un número entero igual al número de 
"celdas" repetidas en la sección escogida, la integral (2.2.6-1) se expresa de la forma:
+D/2




Se define una potencia normalizada a Aq de la forma: P = . (A partir de ahora nos
referiremos a P como potencia, sin adjuntarle el calificativo,de "normalizada").
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La superposición más general de armónicos vectoriales de Floquet tipo-E, tipo- 
H es la dada en las expresiones (2.2.4-1). Si efectuamos la integral (2.2.Ó-2) con los 
campos dados en dichas expresiones, teniendo en cuenta la relación de ortogonalidad 
(2.2.5-4), se tiene que la potencia transportada por una combinación lineal de infinitos 
armónicos vectoriales de Floquet tipo-E, tipo-H es:
Floquet tipo-E ó tipo-H, respectivamente. La potencia total es la suma de las potencias 
aportadas por cada uno de los armónicos de Floquet tipo-E, tipo-H, lo que era de 
esperar tal y como se puntualizó en el apartado (2.2.5), no existiendo, por tanto, acoplo 
entre dichos armónicos vectoriales.
según lo expuesto en el apartado (2.2.3), los armónicos "no radiantes" no propagan 
energía, ya que kZnes imaginario puro, siendo dichos armónicos "campo reactivo" que
oscila en tomo a la placa. Los armónicos propagativos son los que transportan la 







V CO |I £ J
(2.2.6-4.b)
Pn+' y Pn+" son interpretadas como la potencia transportada por el armónico n de
En las expresiones Pn+\  Pn+" aparece la parte real de kZn ; en consecuencia,
La convergencia de las sumas de (2.2.Ó-3) está asegurada, puesto que aunque 
se extienden desde n=-<» hasta n=-H», el número de armónicos propagativos para una 
frecuencia dada es siempre finito.
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2.2 .7  Descomposic ión de  una  o n d a  p lana  l inealmente 
polarizada en modos tipo-E, tipo-H
En este apartado se van a obtener los coeficientes del armónico de Floquet de 
orden n=0 tipo-E, tipo-H correspondientes a una onda plana linealmente polarizada.
En un sistema de coordenadas rectangular XYZ, como el de la figura (2.2.3-3), 
el vector número de ondas de la señal viene dado por:
 \_________________y_____________ _y  ^
k = k ( senG cos(|> ux + sen0 sen(j> uy + cos0 uz )
El campo eléctrico puede expresarse como: 
t ( ? )  = Eq e 'jk*x e e 
y el campo magnético viene dado por el producto vectorial:
F?C?) = — —  [ T? x # ( !* )  ] (2.2.7-3)
(0|i
El vector Eq se descompone de la forma:
E*0 = E¿t + Etz -E 0x 5* + E0y + E0z (2.2.7-4)
Se define el ángulo £ como el formado por el vector E¡)t con el eje X, de tal forma que 
(ver figura (2.2.7-1)):
tg? -~ e ^ L  ; s  E0X ü? + E0y ^ E o x ( Ul  + t g ^ )  (2.2.7-5)
Teniendo en cuenta que en una onda plana: 1? • Eq = 0, la componente Eqz se obtiene:
E0Z = - ( E0X tg0 ) (cos(t> + tgí sen<l)) (2.2.7-Ó)
En consecuencia, para caracterizar la onda se necesitan los siguientes parámetros: 
frecuencia angular ( co = 2rcf), ángulos de elevación y azimut ( 0 y <j) ), ángulo £, y una 
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'tOy
F igura 2.2 .7-1
Descomposición en el plano XY de la proyección del campo eléctrico
t r a n s v e r s a l
La onda plana será descompuesta como combinación lineal de los modos tipo- 
E, tipo-H correspondientes al armónico de Floquet de orden n=0 de la forma:
E¿( > E„x ( 5J + tgC ¡¡J ) = c0’ i o +' + co" ¿0+
Sustituyendo los valores de los armónicos vectoriales de Floquet, y tras unas breves 
manipulaciones algebraicas se obtienen los coeficientes Cq ' y Cq":
co =
- E0x tg í
CO
-¡=(1 - sen20 sen2<{)) 
VD
'  E0x tgC sen20 señó cosó ,c0" =    [ 1 +—— ——  ■■■]
co
rj — cos0 
VD
donde rj es la impedancia característica del medio: r\ =
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2.3 TEORIA DE LAS MATRICES DE DISPERSION 
GENERALIZADAS. APLICACION: ANALISIS DE SISTEMAS 
MULTIETAPA FORMADOS POR SSF
2.3.1 Introducción
Las superficies selectoras de frecuencia (SSF) son usadas en multitud de 
aplicaciones, tales como radomos, polarizadores y filtros de microondas. Están 
constituidas por la repetición periódica en una o dos dimensiones de una celda 
elemental; las celdas son de una geometría normalmente sencilla (círculos, cuadrados, 
cruces, etc.) y se implementan mediante perforaciones en una placa metálica, 
habitualmente impresa en un sustrato dieléctrico que hace de soporte. La respuesta en 
frecuencia de estos sistemas ha sido tratada ampliamente en la bibliografía. Aunque 
existe una gran diversidad en cuanto a los métodos y planteamientos para abordar el 
problema, todos tienen en común el calcular los coeficientes de reflexión y transmisión 
de los diferentes armónicos de Floquet involucrados en el problema. Así, la respuesta 
de estos sistemas depende de la geometría a tratar y de las características de la onda 
incidente ( ángulo de incidencia, polarización y frecuencia ). Una gran diversidad de 
geometrías han sido estudiadas a lo largo de las últimas décadas, pudiéndose obtener 
una gran multitud de posibles respuestas espectrales; cuando la geometría esté fijada, la 
respuesta del sistema sólo dependerá de la excitación y no podrá ser modificada. Para 
remediar esta limitación, otras estructuras periódicas y/o placas dieléctricas se pueden 
combinar delante o detrás de la etapa inicial - formando una estructura en cascada de 
etapas elementales - a fin de obtener nuevos grados de libertad en la respuesta en 
frecuencia de dichos sistemas (ver figura (2.3.1-1)).
El estudio de sistemas en cascada de SSF se ha abordado en la mayor parte de 
casos mediante dos técnicas, la segunda de éllas generalización de la primera:
a) Modelo de Línea de Transmisión
b) Técnica de las Matrices de Dispersión Generalizadas
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Figura 2.3.1-1
Sistema multietapa formado por 3 superficies periódicas planas con 
periodicidad b id im ension al.
2.3.2 Modelo de Línea de Transmisión
Esta representación se fundamenta en el hecho de encontrar un circuito 
equivalente que simule una SSF, y aplicar las técnicas usuales en el estudio de las 
líneas de transmisión. Las estructuras se simulan normalmente con combinaciones en 
serie y/o en paralelo de impedancias inductivas y capacitivas; se pueden añadir términos 
resistivos que den cuenta de las pérdidas. Las placas dieléctricas se introducen como 
segmentos de línea de transmisión cuya impedancia característica es la de una onda 
plana que se propague en el dieléctrico considerado [2-19]. La solución del circuito 
resultante puede obtenerse a partir del sistema de ecuaciones de las líneas de 
transmisión, o mediante la Técnica de las Matrices de Transmisión, calculando el 
sistema total como el producto de las matrices de transferencia de cada elemento [2-19].
Las limitaciones de este modelo son importantes:
a) Presenta dificultad en el modelado de ciertas geometrías.
b) El estudio de incidencias alejadas de la normal se hace, a veces, complejo.
c) Habitualmente sólo tiene en cuenta el armónico fundamental del desarrollo de
Floquet, limitando el espaciado entre etapas a distancias eléctricas
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"suficientemente grandes" para despreciar el efecto de los armónicos 
evanescentes.
d) No tiene en cuenta la polarización cruzada entre los diferentes modos (en el 
caso de que exista).
No obstante, esta técnica ofrece el interés de generar modelos sencillos de 
cálculo fácilmente implementables en un ordenador que permiten el diseño rápido de 
ciertas estructuras.
La representación de una SSF mediante impedancias es un tema ampliamente 
tratado en la bibliografía; la simulación de EPICPUD de cintas y varillas se tratará 
detalladamente en el capítulo siguiente. En el libro de N. Marcuvitz [2-30] se 
encuentran modelizaciones con cintas conductoras para algunos casos. Conviene 
apuntar brevemente algunos trabajos relacionados con la simulación de algunas 
geometrías con impedancias. R.J. Langley, E.A. Parker [2-23], [2-24] obtienen 
impedancias equivalentes para enrejados resonantes con periodicidad bidimensional 
constituidos por cuadrados y dobles cuadrados; una buena adecuación entre teoría y 
experiencia encuentran al realizar medidas en incidencia normal (ver ñgura 2.3.2-1). 
Shung-Wu Lee, G. Zarrillo, Chak-Lam Law [2-25] aproximan el problema de la 
difracción a través de enrejados "inductivos" y "capacitivos" con expresiones sencillas 
de admitancias equivalentes a dichas estructuras.
— d2 —H -—teil d
F igura 2.3.2-1
Rejilla con periodicidad bidimensional y circuito equivalente.
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La modelización con líneas de transmisión de sistemas en cascada mediante una 
simulación con línea de transmisión es utilizada en diferentes aplicaciones. Leo Young, 
L.A. Robinson, C.A. Hacking [2-27] introducen dicha técnica para estudiar 
polarizadores circulares. Ruey-Shi Chu, Kuan-Min Lee [2-9] presentan un modelo de 
línea de transmisión - tratado con matrices de transmisión - para estudiar un polarizador 
circular formado por un conjunto en cascada de placas de líneas de meandros; las 
impedancias asociadas a los polarizadores elementales ( una inductiva y otra capacitiva) 
constan de una combinación lineal de elementos que dan cuenta de los diferentes 
segmentos de que consta el meandro, dejando un conjunto de constantes a determinar 
ajustando la experiencia a la teoría propuesta; se consiguen buenos resultados en la 
banda deseada (6-12 GHz) incluso para incidencia oblicua. S. Makino, N. Miyahara, 
H. Mizutamira [2-26] aplican la misma técnica para un polarizador circular en la banda 
8-12 GHz.
G. Von Trentini [2-28] estudia el problema de la máxima transmisión de dos 
rejillas de varillas (EPICPUD) paralelas entre sí con el campo eléctrico paralelo a las 
varillas, simulando el comportamiento de las varillas con una inductancia en paralelo 
con la línea de transmisión equivalente; obtiene resultados incíuso para incidencia no 
normal. F. B. Gross, E.J. Kuster [2-29] aplican el modelo de línea de transmisión para 
estudiar un filtro denominado "pantalla de Salisbury"; disponen dos rejillas de cintas 
(EPICPUD) paralelas; tienen en cuenta el efecto de las pérdidas óhmicas y el de la 
incidencia oblicua.
J. Brown [2-49] aplica esta técnica para estudiar un sistema en cascada de 
varias EPICPUD de cintas paralelas que simulan un dieléctrico artificial cuyo índice de 
refracción es calculado en función de la separación y anchura de las cintas, separación 
entre las placas y longitud de onda de operación del sistema.
El diseño de giradores de polarización tratados con modelos de líneas de 
transmisión se expondrá en el capítulo 6.
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2 .3 .3  T é c n i c a  d e  la s  M a t r ic e s  d e  D isp e r s ió n  
G en e ra l iz a d a s
2.3.3.1 Introducción
En la Técnica de las Matrices de Dispersión "Convencional" (TMDC) los 
parámetros S describen las características de reflexión y transmisión del modo 
fundamental de un sistema guiador. Esta técnica encuentra serias limitaciones 
principalmente en dos casos:
1) Si el sistema guiador es multimodo, ya que los parámetros S de la TMDC 
sólo describen la propagación de un sólo modo.
2) Si se estudian interfases o discontinuidades muy próximas, o en general 
situaciones en que, aunque haya un sólo modo propagativo, la interacción entre 
los modos evanescentes sea relevante; sistemas compuestos por varias etapas en 
los que la respuesta global no es la suma de las respuestas elementales de las 
diferentes etapas, al haber un "acoplo" entre éllas.
La Técnica de las Matrices de Dispersión Generalizadas (TMDG) fue 
introducida por R. Mittra y J. Pace [2-33] en 1963. Es una extensión de la TMDC, 
comúnmente utilizada en el mundo de las microondas. La TMDG tiene en cuenta el 
fenómeno de la dispersión electromagnética, incluyendo todos los armónicos 
necesarios (dominante y armónicos de orden superior, estén o no en corte) en la matriz 
de dispersión del sistema. Inicialmente fue utilizada para estudiar discontinuidades y 
saltos en guías de onda [2-34], [2-35]. T. Sum Chu, T. Itoh [2-36] utilizan esta técnica 
para estudiar discontinuidades simétricas y asimétricas en tecnología microcinta.
Conviene apuntar algunas referencias de la TMDG en las que sólo se tiene en 
cuenta el modo dominante. Shung-Wu Lee, G. Zarrillo, Chak-Lam Law [2-25] fueron 
los primeros en aplicar la TMDG al estudio de SSF en cascada. R.P. Torres, M.F. 
Cátedra [2-37], [2-38] diseñan sendos polarizadores circulares en las bandas 6-12 GHz 
y 41-49 GHz respectivamente formados por la consecución en cascada de estructuras 
polarizadoras "línea de meandros"; la etapa elemental es estudiada con el método del 
Gradiente Conjugado-FFT, y la configuración multietapa es resuelta con la TMDG para 
el único modo propagativo considerado. A.C. Ludwig, M.D. Miller, G.A. Wideman 
[2-39] diseñan otro polarizador del mismo estilo para la banda 7-17 GHz utilizando la 
misma técnica para el estudio del sistema multietapa. C.G. Christodoulou et al. [2-41] 
aplican la TMDG al estudio de varios sistemas en cascada compuestos por SSF y 
placas dieléctricas con incidencia oblicua, calculando la transmitancia de dichos
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sistemas en función de la periodicidad de la estructura, separación entre las placas y 
frecuencia.
La formulación de la TMDG para sistemas en cascada de SSF y placas 
dieléctricas que vamos a utilizar en este trabajo está descrita fundamentalmente en dos 
trabajos: "The Cascade Connection of Planar Periodic Surfaces and Lossy Dielectric 
Layers to Form an Arbitrary Periodic Screen", T. Cwik, R. Mittra, 1987 [2-20] y 
"Analysis of Multilayered Periodic Structures Using Generalized Scattering Matrix 
Theory", R.C. Hall, R. Mittra, K.H. Mitzner, 1988 [2-21]. En éllos se plantean los 
pasos a seguir en este método, que se pueden agrupar en cinco puntos:
11 Descomposición del campo electromagnético: Los campos se expanden como 
superposición de infinitos armónicos vectoriales de Floquet.
2) Imposición de las condiciones de contorno en la geometría deseada: Se 
obtiene una ecuación integral como resultado de imponer las condiciones de 
contorno en los dos lados de la SSF (Análisis Modal), o a partir de una 
formulación de "campo dispersado" (mediante el Principio de Equivalencia, el 
objeto es sustituido por la distribución de corrientes inducidas, convirtiéndose 
éstas en la incógnita central del problema, ya que son la fuente del campo 
dispersado [2-32]).
3) Resolución de la ecuación integral: Se utilizan las técnicas numéricas 
conocidas (Método de los Momentos, Método del Gradiente Conjugado), si 
bien en algunos casos, haciendo ciertas aproximaciones que limitan las 
condiciones de aplicación (normalmente en frecuencia y ángulos de incidencia) 
y la exactitud de los resultados, se obtienen expresiones analíticas de los 
coeficientes de reflexión y transmisión del sistema (que pueden ser 
transformadas en "impedancias equivalentes" para su inserción en un modelo de 
línea de transmisión). El objetivo final es el calcular los coeficientes a„ (2.2.4- 
1) de los armónicos vectoriales del desarrollo de Floquet, es decir, los 
coeficientes de reflexión y transmisión de dichos armónicos.
4  ^Caracterización de cada "etapa" con la correspondiente matriz de dispersión: 
Las diferentes etapas involucradas (SSF, placas dieléctricas o separaciones entre 
etapas) son caracterizadas por las correspondientes matrices de dispersión; 
dichas matrices se "rellenan" con los coeficientes de reflexión y transmisión de 
los armónicos de Floquet obtenidos en el paso anterior.
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5) Conexión en cascada de las matrices de dispersión: Se realiza la conexión en 
cascada de las matrices de dispersión de cada elemento, obteniendo finalmente 
la matriz de dispersión de la estructura total de la cual se extraen los coeficientes 
de reflexión y transmisión del sistema multietapa.
En ambos trabajos se presentan aplicaciones del método: en [2-20] se estudian 
las frecuencias de resonancia, las pérdidas óhmicas y el efecto de colocar un sustrato 
dieléctrico detrás de una SSF con periodicidad bidimensional formada por dipolos 
cruzados (cruces); en [2-21] se analizan estructuras en cascada compuestas por 
EPICPUD de cintas conductoras con pérdidas en función de varios parámetros: 
periodicidad de la estructura, anchura de las cintas, separación entre etapas, y 
frecuencia de trabajo.
Como aplicaciones de la TMDG conviene destacar el trabajo de F. Stefan 
Johansson [2-40] en el que diseña un sistema de tres etapas de dipolos inmersos en un 
dieléctrico que sirve para construir antenas con propiedades de barrido "dependientes 
de la frecuencia"; aprovechando la excitación de un modo de orden superior, la 
dirección de propagación de dicho modo dependerá de la frecuencia, consiguiéndose 
así un haz que apunta en función de dicho parámetro. T.R. Schimert, A.J. Brouns, Chi
H. Chan, R. Mittra [2-52] (1991) estudian sistemas multietapa formados por SSF de 
cruces de Jerusalén impresas en dieléctrico en la banda 75-110 GHz, considerando la 
interacción de los armónicos de orden superior en el análisis de la SSF+dieléctrico, y la 
propagación del modo de orden 0 en el sistema multietapa. N.V. Shuley [2-51] (1984), 
[2-53] (1985) utiliza la TMDG en el estudio de sistemas multietapa formados por 
EPICPUD de cintas y cruces de Jerusalén.
Finalmente exponemos otras técnicas desarrolladas para el estudio de sistemas 
en cascada. P. Bravo, R.P. Torres, M.F. Cátedra [2-42], hacen un análisis de 
estructuras periódicas planas sobre un medio dieléctrico multicapa mediante el método 
Gradiente Conjugado-FFT, basado en obtener la función de Green del medio multicapa 
en el dominio espectral y aplicar un modelo equivalente de línea de transmisión. J.G. 
Cuevas, J.R. Mosig [2-50] estudian el mismo problema para estructuras multicapa de 
dos o tres etapas; el método empleado consiste en resolver la ecuación integral 
resultante por el método del Gradiente Conjugado-FFT. Yu.V. Pimenov, M.Yu. 
Chervenko [2-43] desarrollan una formulación para estudiar un sistema multicapa 
formado por varias capas de enrejados de cintas (EPICPUD) con las cintas de las 
diferentes etapas paralelas entre sí; el método se basa en obtener una solución numérica 
de la ecuación integro-diferencial del problema, reduciéndola a un sistema de 
ecuaciones lineales; se resuelve para el caso del campo eléctrico perpendicular a las
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cintas. R. Orta, R. Tascone, R. Zich, S. Contu [2-44], [2-45] han desarrollado un 
método que combina coherentemente las técnicas modales, el formalismo de línea de 
transmisión y la TMDG para el análisis de varias capas de estructuras planas embebidas 
en diversos dieléctricos; el problema de la incidencia y dispersión de una onda plana se 
plantea como una discontinuidad en guía de onda recurriendo a las técnicas modales; de 
otra parte se caracteriza el comportamiento de las placas y los dieléctricos adyacentes 
mediante el formalismo de las líneas de transmisión, lo que permite obtener la función 
de Green en el dominio espectral de la estructura completa; las ecuaciones obtenidas se 
resuelven por el Método de los Momentos; a continuación, mediante la TMDG se lleva 
a cabo la conexión de varias capas de metalización sobre dieléctrico para formar 
estructuras multicapa; este método tiene fuertes limitaciones en cuanto a las geometrías 
y número de capas dieléctricas analizables debido a las complicadas ecuaciones a que 
da lugar. Recientemente cabe destacar el trabajo publicado por A. Janhsen, V. Hansen 
[2-46] en el que también obtienen la función de Green para un medio multicapa con el 
propósito de estudiar varias configuraciones con placas de extensión finita o infinita; 
para capas de extensión finita el campo dispersado es dado como un espectro continuo 
de ondas planas, y para capas infinitas el campo es diferente de cero solamente en un 
conjunto discreto de ángulos.
2.3.3.2 La Matriz de Dispersión Generalizada
Antes de definir la Matriz de Dispersión Generalizada (MDG), comenzaremos 
por dar una breve introducción a la TMDC, describiendo la Matriz de Dispersión 
"Convencional" (MDC).
Los fenómenos de propagación y dispersión de ondas electromagnéticas pueden 
simularse con el formalismo de la Teoría de las Líneas de Transmisión [2-19]. En 
consecuencia, un cuadripolo como el de la figura (2.3.3.2-1) es el elemento "base" para 
dicha representación. V j , V j, V * , V^, son las amplitudes complejas (módulo y fase)
de las ondas incidente (+) y reflejada (-) en los planos de referencia 1 y 2 
respectivamente. Estas magnitudes se relacionan entre sí mediante transformaciones 
lineales. Los parámetros de dispersión S¡j relacionan las ondas reflejadas con las 
incidentes, constituyendo la MDC (matriz S); en forma matricial:
capítulo dos teoría de las matrices..
Conviene resaltar que S¡j son números complejos. Es bien conocido que si el sistema 
está adaptado por la puerta 2, representa el coeficiente de reflexión del sistema en el 
puerto 1, mientras que S21 es el coeficiente de transmisión desde la puerta 1 a la 2.
Generalizando estos conceptos se puede definir la MDG (matriz §) de la forma:
S 11 S 1 2 ^  
S 21 S 22 )
(  V + ^ i
V 2+
(2.3.3.2-2)
donde los elementos son submatrices que contienen los coeficientes de reflexión y
transmisión de todos los armónicos de Floquet (estén o no en corte), y los elementos 
V n son vectores que contienen las amplitudes de las ondas correspondientes a dichos
modos, para un estado de polarización (tipo-E o tipo-H en nuestro caso). Las 
submatrices así definidas son formalmente de tamaño infinito, ya que el conjunto de 
armónicos de Floquet necesario para describir una SSF es, en general, infinito. En la 
práctica dichas submatrices deben ser truncadas a una dimensión N^pxN^p, siendo 
N^p un parámetro a elegir en la utilización de la TMDG; habitualmente N^p « 40 es 
suficiente para las aplicaciones que funcionen cerca de la primera resonancia, y N^p ~ 
3 ó 4 para situaciones alejadas de dicho comportamiento; esto se debe a que la 
importancia de los armónicos de Floquet en corte decrece muy rápidamente. Ya que 
cada componente de un sistema en cascada requiere en general un N^p diferente, todas 
las submatrices de los diversos componentes se calcularán para el mismo N¿p.
F ig u ra  2 .3 .3 .2-1
Red bipuerta (cuadriplo) básico de la simulación con líneas de transmisión.
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Una vez que se ha seleccionado el tamaño de truncación de la MDG (2N^p), la 
matriz § se calcula para un SSF en concreto: la iluminación de la placa es cada uno de
los armónicos vectoriales de Floquet considerados con amplitud unitaria (en general
desde el armónico A hasta el B, siendo N^p=B-A+l). Cuando sobre la placa incida
cada uno de éllos generará un conjunto de infinitos armónicos de Floquet, de los cuales
elegiremos los N¿p que hayamos prefijado; los correspondientes coeficientes de
reflexión ( a ’ ) y transmisión ( a + ) calculados para el armónico considerado son los v nr J m r
elementos de las submatrices correspondientes. Así, si el armónico incidente es el 
armónico n, los elementos (m,n) de las submatrices se definen:
§ n  (m,n) = ( am)n ; S J2 (m,n) = S21 (m,n)
S21 (m,n) = ( a*  )n . S22 (m,n) = S n  (m,n) ; m , n  = A B
(2.3.3.2-3)
donde el superíndice " n " indica el modo incidente. Los elementos § 22 ’ ^ i2 se
obtienen a partir de los otros dos elementos de la MDG, dada la simetría física y 
reciprocidad electromagnética de una SSF. Para hacer el proceso de cálculo eficiente 
conviene usar una técnica (como el Método de Galerkin) que permita obtener los 
coeficientes a ^  , a^ analíticamente, es decir, sin tener que recurrir a un proceso de
integración numérica.
La TMDG da cuenta del posible acoplo entre modos con diferente polarización
(tipo-E, tipo-H en nuestro caso) existentes, situación que se plantea, por ejemplo, en el
caso de que existan pérdidas (ver apartado 2.2.6). Para éllo se redefinen los elementos 
S.j (m,n) como nuevas submatrices de tamaño 2x2; para los parámetros de dispersión
queda de la forma:
í ( 0 " ) “ ((am+a)")h
((a„+P)n)“ ((a„+P)")P
S21 (m,n) = a  , p = " (2.3.3.2-4)
ocdonde el superíndice " " indica el modo incidente, es decir, el coeficiente ((a )n)'e s
la amplitud del m-ésimo armónico de Floquet tipo-H dispersado cuando incide el n- 
ésimo armónico de Floquet tipo-E. La misma generalización se puede hacer para los 
parámetros de reflexión. En consecuencia, los parámetros de dispersión pueden ser 
físicamente interpretados como el acoplo de energía entre un armónico y los demás.
Desde un punto de vista computacional, el Principio de Conservación de la 
Energía puede ser aplicado al uso de las MDG, a fin de verificar los cálculos realizados: 
si no existen pérdidas, la potencia incidente debe ser igual a la suma de la potencia
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reflejada más la transmitida. Cuando se incluyan las pérdidas en los materiales, la 
potencia absorbida debe ser calculada, ya que el calor disipado por la estructura puede 
ser considerable. En [2-20], [2-21] se explica cómo llevar a cabo dicho cálculo.
Finalmente, conviene añadir que la TMDG es imprescindible para el cálculo en 
estructuras con SSF muy próximas entre sí, debido a la fuerte interacción de los 
armónicos de Floquet Este es el caso de varias SSF muy próximas entre sí (distancias, 
en general, menores de media longitud de onda precisan de esta técnica) o el caso de 
una SSF impreso en una placa dieléctrica. Para grandes separaciones entre etapas 
solamente es necesario considerar los armónicos que no estén en corte, ya que los 
armónicos en corte decaen muy rápidamente con la distancia (sobre todo si se trabaja a 
frecuencias alejadas de las resonancias). En algunos casos se tienen en cuenta varios 
armónicos en corte para describir una parte del sistema, mientras que para el resto del 
sistema se tienen en cuenta exclusivamente los armónicos propagativos [2-52].
2.3.3.3 Conexión en cascada de SSF
La TMDG está desarrollada para el estudio de sistemas en cascada. Hay dos 
posibles formulaciones para el análisis de dichos sistemas:
a) Una consistente en plantear las condiciones de dos etapas en cascada y 
resolver las ecuaciones consecuentes. Es utilizada en numerosos trabajos: [2- 
47], [2-20], [2-36], [2-48].
b) La segunda transforma las matrices de dispersión de cada etapa a una matriz 
de transferencia o transmisión, multiplica las matrices de transmisión de todas 
las etapas y pasa de la matriz de transmisión global a la matriz de dispersión 
global, de la que se obtiene la información necesaria. En [2-21], [2-41] se hace 
uso de este planteamiento.
Las operaciones matemáticas en ambos planteamientos son exactamente las 
mismas, si bien la opción b) permite un tratamiento más cómodo desde un punto de 
vista computacional; por este motivo la hemos elegido.
La matriz de transmisión "convencional" (MTC) (matriz T) relaciona las 
tensiones del plano de referencia 2 con las del plano de referencia 1 [2-19] (ver figura 
2.3.3.2-1):
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^ 2  
V 2 )
f  T 11 T 12  ^
v T 21 T 22 j
/  v + V 1
V v í  y
(2.3.3.3-1)
Generalizando estos conceptos, se puede definir la matriz de transmisión generalizada 
(MTG) (matriz T) de la forma:
( v “2 _
V 2 V
^ T l l  T  12 ^
T  T v;v i y
(2.3.3.3-2)
La transformación de matrices S a matrices T (y viceversa) viene dada por las 
ecuaciones [2-21]:
T  =
- S  S _1S § S ' M  21 22 12 11 22 12








T  - T  T  _1 T  T  T  _1 V i l  12 22 21 12 22 )
(2.3.3.3-4)
La MTG de un sistema formado por P etapas en cascada (ver figura 2.3.3.3-1) 
es el producto de las MTG de cada una de esas etapas multiplicadas de la forma:
T  = W  T(P-1) T(3) T(2) T(l)
donde T(0 es la MTG de la i-ésima etapa.
(2.3.3.3-5)
T (p)
F ig u ra  2 .3 .3 .3-1
Conexión en cascada de matrices de transmisión generalizadas.
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capítulo uno introducción y motivación..
1.1 INTRODUCCION. MOTIVACIONES E INTERES DEL TEMA
El papel de las superficies periódicas planas (SPP) a lo largo del desarrollo del 
Electromagnetismo y de la Optica ha sido muy importante. A partir de los años setenta 
el estudio de las SPP ha recibido un nuevo impulso debido a las aplicaciones que se 
han encontrado para su uso en sistemas de comunicación por satélite, como superficies 
selectoras de frecuencia (SSF) [1-1], y en la fabricación de polarizadores y filtros 
angulares. La conexión en cascada de SPP en combinación con interfases dieléctricas 
ha permitido la obtención de funciones de transferencia que son inviables para una sola 
SPP. En los años ochenta ha habido un desarrollo importante de las técnicas que 
permiten abordar la dispersión electromagnética de estructuras multietapa formadas por 
la conexión en cascada de SSF [1-2]. Junto a este interés, la aparición de potentes 
ordenadores ha posibilitado la resolución numérica de problemas antes intratables. En 
la actualidad, las SPP pueden ser abordadas con un planteamiento vectorial riguroso 
para dimensiones de la geometría dispersora comparables a la longitud de onda.
V
Las aplicaciones de este tipo de estructuras en el campo de las microondas se 
encuentran en la realización de sistemas multifrecuencia para antenas reflectoras de 
radar [1-3], [1-4], [1-5], en la construcción de dieléctricos artificiales, polarizadores, 
antenas de barrido variable con la frecuencia, dispositivos reductores de lóbulos 
secundarios (en los capítulos 2, 3 y 6 se detallan las referencias de estas aplicaciones), 
e implementación de lentes basadas en estructuras periódicas planas lentamente 
variables [1-9]. Sus aplicaciones en otras regiones del espectro electromagnético son 
también importantes, como por ejemplo en la construcción de espejos utilizados en 
tecnología láser y en la construcción de polarizadores y divisores de rayo en el 
infrarrojo lejano [1-6], [1-7]; en el espectro visible se han propuesto aplicaciones para 
la optimización de la captación de la energía solar [1-8].
Normalmente, los sistemas radiantes presentan un estado de polarización 
intrínseco a la geometría y resulta difícil cambiar dicha polarización mediante ajustes en 
la alimentación. Resulta más fácil alterar el estado de polarización del campo una vez 
radiado mediante la colocación en las proximidades de la antena de superficies con 
propiedades polarizadoras. Dado que la mayoría de las antenas presentan polarización 
lineal, los polarizadores más empleados son aquellos que la transforman en circular o 
que producen un giro en la dirección del plano de polarización; gran parte del trabajo de 
esta tesis ha consistido en el estudio de tales "giradores de polarización".
En la presente memoria se ha desarrollado un método numérico para el análisis 
electromagnético tridimensional de la dispersión de ondas electromagnéticas en
capítulo uno introducción y  motivación..
estructuras periódicas infinitas conductoras planas con periodicidad unidimensional 
(EPICPUD) impresas en un sustrato dieléctrico, y su posterior aplicación al análisis de 
sistemas giradores de polarización multietapa de microondas, con el fin de obtener un 
modelo y unos criterios generales que permitan el diseño optimizado de tales sistemas 
en banda ancha. En consecuencia, la memoria se divide en dos partes claramente 
diferenciadas: la dispersión de ondas electromagnéticas a través de una EPICPUD de 
cintas impresa en dieléctrico, y el análisis y síntesis de dispositivos giradores de 
polarización.
La difracción de una onda electromagnética plana linealmente polarizada a través 
de una EPICPUD de cintas la hemos abordado con la técnica del Análisis Modal. El 
campo dispersado por la EPICPUD puede "representarse” como superposición de 
infinitos armónicos vectoriales de Floquet reflejados y transmitidos. La imposición de 
las condiciones de contorno de las componentes tangenciales de los campos eléctrico y 
magnético a los campos incidente, reflejado y transmitido nos lleva a la obtención de 
dos ecuaciones integrales de Fredholm'de primera especie, para cuya resolución 
numérica se ha utilizado el Método de los Momentos-Galerkin por su versatilidad y 
fácil implementación en un ordenador. Una elección adecuada de las corrientes 
superficiales inducidas en las cintas reduce considerablemente el tamaño de la matriz de 
impedancias a invertir. El sistema EPICPUD de cintas+dieléctrico ha sido abordado 
con la Técnica de las Matrices de Dispersión Generalizadas, introduciendo en dichas 
matrices los armónicos de Floquet necesarios para una convergencia adecuada del 
método. La exactitud del algoritmo se pone de manifiesto al comparar nuestro método 
con los resultados de otros autores. La interacción del campo reactivo entre dos 
EPICPUD de cintas sucesivas también ha sido analizada.
En la segunda parte de esta memoria hemos desarrollado un modelo que permite 
estudiar sistemas giradores de polarización formados por la conexión en cascada de 
EPICPUD de cintas impresas en dieléctrico. Se han analizado detalladamente las 
características de estos sistemas en función de los parámetros geométricos y eléctricos 
involucrados, centrándonos en dispositivos de banda ancha, y en concreto en la banda 
7-18 GHz, de gran importancia en la tecnología radar. Finalmente se presentan las 
medidas de varios prototipos experimentales, analizando la concordancia entre los 
valores experimentales y los teóricos.
Hemos intentado que la redacción de esta memoria resulte útil a aquéllos que 
deseen introducirse en el tema sin que por ello pierda rigor. Con esta finalidad hemos 
introducido algunos apartados donde se comentan temas dé*carácter general que hemos 
considerado convenientes para una comprensión global del contenido de la tesis.
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ESTUDIO DE LA DISPERSION 





En este capítulo planteamos el estudio de la dispersión de una onda 
electromagnética plana linealmente polarizada a través de una estructura periódica 
infinita conductora con periodicidad unidimensional (EPICPUD) de cintas. La onda 
incide oblicuamente sobre esta estructura. La rejilla está en el vacío y no se han 
considerado pérdidas en el conductor, consideramos que las cintas tienen espesor nulo.
En el primer apartado comenzamos por hacer una exahustiva revisión 
bibliográfica, empezando por exponer los métodos de cálculo empleados y 
posteriormente algunas aplicaciones de las rejillas en la región de las microondas, tales 
como filtros angulares, polarizadores y antenas cuyo ángulo de barrido depende de la 
frecuencia.
En el apartado 3.3 se resuelve el problema de la dispersión electromagnética de 
una onda plana que incide oblicuamente sobre una EPICPUD de cintas. 
Descomponemos los campos dispersados por la rejilla en armónicos vectoriales de 
Floquet. Aplicando la técnica del Análisis Modal, se imponen las condiciones de 
contorno a las componentes tangenciales de los campos eléctrico y magnético, 
obteniéndose una ecuación integral de Fredholm de primera especie para cada modo 
tipo-E y tipo-H.
La resolución numérica de estas ecuaciones integrales se lleva a cabo con el 
Método de los Momentos-Galerkin (MMG). Tras una pequeña introducción al Método 
de los Momentos, resolvemos la ecuación integral del modo tipo-E con funciones base 
"cosenos". Comenzamos por analizar la convergencia del método en función de los 
parámetros numéricos involucrados (número de funciones base y número de armónicos 
necesarios para la suma de los elementos de la matriz de impedancia) y de las variables 
geométricas (anchura y separación de las cintas) y eléctricas (frecuencia de operación), 
dando criterios para la elección automática de dichos parámetros; el algoritmo resultante 
se implementa en un programa de cálculo. Una vez fijados los criterios de ejecución del 
algoritmo, se han comparado los resultados de nuestro método con los de otros 
autores. En el último epígrafe del apartado del modo tipo-E se presenta el 
comportamiento de este tipo de estructuras en función de la frecuencia, ángulos de 
incidencia y anchura de las cintas. Posteriormente se sigue la misma secuencia para la 
ecuación integral del modo tipo-H, escogiendo como funciones base polinomios de 
Chebyshev. Del análisis gráfico de los resultados obtenidos, se justifica el 






El estudio bibliográfico de la difracción de ondas electromagnéticas a través de 
una EPICPUD de cintas lo dividiremos en dos partes: la exposición de los métodos 
numéricos y analíticos sobre el tema, y las principales aplicaciones encontradas. Las 
referencias correspondientes al caso en que las cintas están impresas en un sustrato 
dieléctrico se tratará en el capítulo 4, y las aplicaciones para giradores de polarización 
en el 6.
3.2.2 Métodos de cálculo
Si el periodo de la rejilla es mucho más pequeño que la longitud de onda, las 
características de transmisión y reflexión de una onda plana dispersada por la rejilla 
pueden ser aproximadas realizando un análisis basado en un circuito equivalente que 
simule el comportamiento del armónico fundamental (modelo de Línea de Transmisión, 
epígrafe 2.3.2). Para ello se parte de una expresión analítica del coeficiente de 
reflexión en potencia para la componente perpendicular o paralela a las cintas ( [2-29], 
[3-39] ). Dicho coeficiente se "iguala" al coeficiente de reflexión que presenta una 
impedancia inductiva ZL = jXL o capacitiva Zq = -jX^ (según el campo eléctrico sea 
paralelo o perpendicular a las cintas, respectivamente) en paralelo con una línea de 
transmisión de impedancia característica Zq, obteniendo la expresión de X l  y  X^ [3- 
40], resultando (ver figura 3.2.2-1):
_  ^  ,  ,7tWNNZ0D ln(cos(^r-))
XL = ----------------= — (3.2.2-1.a)
L X
X c = ---------^ --------  (3.2.2-1.b)
7tW4D ln(sen ( ^ - ) )
El valor de la impedancia Z q  es: Z q  = ^ | i / e , simulando así el medio de propagación de 
la señal (Z q  « 377 ohmios en el vacío).
4 6
capítulo tres antecedentes
F ig u ra  3.2.2-1
Circuito equivalente de línea de transmsión que simula la interacción de 
una EPICPUD de cintas con los modos tipo-E (impedancia capacitiva) y tipo- 
H (impedancia inductiva) a bajas frecuencias e incidencia normal.
Seguidamente pasamos a hacer una revisión bibliográfica de los métodos 
encontrados para el estudio de la dispersión de ondas electromagnéticas a través de las 
rejillas.
La primera aportación se debe a Lord Rayleigh [3-1] quien en 1907 desarrolla 
una teoría para analizar las perturbaciones que sufren las ondas acústicas al atravesar un 
enrejado periódico.
En 1954 G.L. Baldwin, A.E. Heins [3-3] estudian el problema resolviendo una 
ecuación integral empleando la técnica de Wiener-Hopf para el caso en que la anchura 
de las cintas sea igual a la separación entre éllas.
R.I. Primich [3-4] (1956) resuelve el problema para una EPICPUD utilizando 
una técnica variacional basada en suponer la forma del campo eléctrico en la zona de 
separación entre cintas; realiza experimentos que concuerdan con la teoría, incluso en el 
caso de incidencia no normal para una longitud de onda de 1.24 cm.
En 1960 T. Larsen [3-2] publica un resumen de las aportaciones más 
importantes hechas hasta la fecha de enrejados de varillas; si bien éstas no son el objeto 
de estudio de este trabajo, conviene citar dicho artículo por su contenido bibliográfico 
(contiene 83 referencias), ya que hasta los años 50-60 no se prestó atención al estudio 
de las EPICPUD de cintas.
A.R. Neureuther, K. Zaki [3-7] (1968) abordan el problema con el Método de 
la Anticipación Asintótica, lo que les permite aproximar las series infinitas que aparecen
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mediante su comportamiento asintótico, acortando el número de términos necesario 
para efectuar las sumas.
E. Lüneburg, K. Westpfahl [3-8] (1970) resuelven rigurosamente la ecuación 
de Helmholtz con condiciones de contomo de Dirichlet para una EPICPUD de cintas, 
reduciendo la ecuación integral singular planteada para la corriente en la cinta en un 
problema de Riemann-Hilbert homogéneo. La complejidad matemática del trabajo es 
muy elevada.
I. Palóck, A. Oliner [3-26] plantean en 1970 la primera formulación multimodo 
para una modelización con Línea de Transmisión; estudian el caso en que el campo 
eléctrico es perpendicular a las cintas. Tras una definición de impedancia "estática" para 
bajas frecuencias, llegan a una ecuación integral cuya solución se aproxima 
convenientemente. Distinguen entre tres líneas de transmisión equivalentes: para el 
modo de orden cero, representada por una impedancia capacitiva; para los modos de 
orden superior que no estén en corte, simulados por una inductancia; y para los modos 
de orden superior en corte, representados también por inductancias.
H.A. Kalhor [3-9] (1978) aplica la técnica del Análisis Modal para los dos 
estados posibles de polarización, forzando las ecuaciones obtenidas en un número 
finito de puntos (adaptación puntual); obtiene buenos resultados con esta sencilla 
técnica. Posteriormente (1980) resuelve las mismas ecuaciones con una técnica basada 
en minimizar un funcional que da cuenta del error cuadrático que se produce al igualar 
el campo en los dos lados de la rejilla [3-10]; también se obtienen buenos resultados.
J. H. Richmond [3-17] (1980) estudia la convergencia de las sumas obtenidas 
al aplicar el Método de los Momentos-Galerkin para el casó del Campo eléctrico paralelo 
a las cintas; para mejorar dicha convergencia, añade un factor que da Cuenta del 
comportamiento de la corriente inducida en las cintas. Como consecuencia, el número 
de funciones base para decribir dicha corriente disminuye considerablemente.
La dispersión de ondas electromagnéticas a través de un enrejado que tiene 
varias cintas de diferente anchura por periodo es planteado con Análisis Modal por 
M.J. Archer [3-11] (1982). Resuelve el caso particular en que el periodo de la rejilla 
está constituido por dos cintas de igual anchura separadas por dos espaciados diferentes 
aplicando el Método de los Momentos.
J.C. Brand, J. Frank Kauffman [3-13] (1985) plantean un método iterativo - 
basado en las teorías de I. Stakgold sobre los operadores "contractores" - formulado en 
el dominio espectral para EPICPUD de cintas y varillas; obtienen resultados para los
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casos en los que el campo eléctrico es paralelo a las mismas, estudiando con 
detenimiento la convergencia de las soluciones.
R.C. Hall, R. Mittra [3-14] (1985) resuelven con el Método de los Momentos- 
Galerkin el problema bidimensional con el campo eléctrico paralelo a las cintas en el 
caso en que éstas tengan pérdidas resistivas.
T. Hosono, T. Hinata, T. Yamasaki [3-15] (1985) presentan una mejora del 
método de la "adaptación puntual" ("point matching") en el que con la mitad de 
ecuaciones simultáneas necesarias en el método convencional [3-16] se consiguen 
iguales resultados.
M. Ando, A. Kondo, K. Kagoshima [3-54] (1986) estudian la interacción de 
las EPICPUD de cintas con haces electromagnéticos teórica y experimentalmente, 
obteniendo buena concordancia entre teoría y experiencia.
M. Ando, K. Takei [3-18] (1987) estudian el problema tridimensional 
aplicando Análisis Modal. Las ecuaciones resultantes, mediante aproximaciones para 
baja frecuencia, son transformadas en soluciones analíticas; dichas soluciones pueden 
ser fácilmente la base para una modelización con un modelo de Línea de Transmisión. 
Obtienen resultados en función de todos los ángulos de incidencia posibles.
T. Cwik, R. Mittra [3-38] (1988) estudian los efectos de la curvatura y finitud 
de enrejados de cintas.
K. Uchida, T. Noda, T. Matsunaga publican entre 1986 y 1988 tres artículos 
[3-19], [3-20], [3-21] en los que resuelven el problema para los dos estados de 
polarización posibles con incidencia en dos y tres dimensiones. Tras una expansión de 
las corrientes inducidas en las cintas con funciones base coseno, se imponen las 
condiciones de contorno aplicando el Teorema del Muestreo en el dominio espectral. 
Los resultados obtenidos se comparan con los de otros autores, validando así el 
método.
D. Fan [3-22] (1989) utiliza un método en el que simula el enrejado como un 
conjunto infinito de iris en guías de onda; las ecuaciones resultantes se abordan con el 
Método de los Momentos; se utilizan funciones base triángulo. Adapta las soluciones 
obtenidas para una posterior simulación con Líneas de Transmisión.
Como una ampliación al trabajo [3-26], M. Guglielmi, A. Oliner [3-23], [3-24] 
(1989) plantean una descripción del problema consistente en una representación 
circuital multimodo del mismo. Para éllo obtienen dos formulaciones distintas: una
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basada en la interacción con el "obstáculo" (cinta) y otra con la "apertura" (espacio entre 
cintas), que combinadas con los dos estados de polarización posibles, resultan en 
cuatro ecuaciones integrales que se resuelven haciendo una aproximación para bajas 
frecuencias. De esta forma se obtienen expresiones analíticas para las impedancias del 
armónico n-ésimo de Floquet en una modelización multimodo de Línea de Transmisión; 
la aplicación del método queda restringida por la aproximación de baja frecuencia, 
condicionando así la relación entre la anchura de la cinta, el periodo del enrejado y la 
frecuencia de operación. El primero de los autores y H. Hochstadt [3-25] (1989) 
presentan otro trabajo en el que dan soluciones exactas de las ecuaciones integrales 
antes citadas.
V. Daniele, M. Gilli, E. Viterbo [3-27] (1990) estudian el problema para un 
ángulo arbitrario de incidencia en un enrejado en que la separación entre cintas sea igual 
a la anchura de las mismas: aplican la técnica de Wiener-Hopf, obteniendo soluciones 
analíticas exactas en términos de series infinitas.
Los matemáticos soviéticos han realizado importantes aportaciones al problema. 
La soluciones obtenidas y los métodos utilizados son de una gran complejidad, 
presentando un interés más matemático que físico en la mayoría de los casos. En 1961 
Z.S. Agranovich, V.A. Marchenko, V.P. Shestopalov [3-5] plantean las condiciones 
de contorno del problema transformándolas en el problema de Riemann-Hilbert, 
resolviéndolo con integrales de residuos en el plano complejo. V.G. Yampolsky [3-6] 
(1962) analiza el problema tratado para incidencia normal, resolviendo uno de los dos 
estados de polarización, ya que el otro lo obtiene aplicando el Principio de Babinet; 
aplica un método numérico basado en la descomposición del campo magnético en la 
cinta en serie de Fourier. Yu. V. Pimenov, M. Yu. Chervenko [3-12] (1986) aplican el 
Método de la Auto-Regulación a la ecuación integral deducida para el caso en que el 
campo eléctrico sea paralelo a las cintas; se estudia en detalle la convergencia de las 
series que aparecen, a fin de minimizar su tiempo de cálculo. A.S. Sysoyev [3-37] 
(1988) trata el problema de la difracción de haces gaussianos a través de una rejilla, 
resolviendo el problema analíticamente; la estructura del campo difractado difiere 
respecto de la del incidente.
En los anteriores trabajos se ha despreciado el grosor de las cintas, 
aproximación válida para la mayoría de las aplicaciones prácticas; enumeremos a 
continuación algunas referencias en las que dicho grosor no se ha considerado nulo.
B.J. Rubin, H.L. Bertoni [3-28] (1985) tratan el problema de barras de espesor 
considerable para polarización con el campo eléctrico perpendicular a dichas barras; 
tienen en cuenta las pérdidas resistivas y la incidencia no normal; las corrientes
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superficiales son aproximadas con funciones triángulo. Y.-L. Kok, N.C. Gallagher, 
R.W. Ziolkowski [3-29] (1989) abordan también el problema de las barras; tras aplicar 
las condiciones de contorno, las ecuaciones son formuladas como un sistema dual de 
series que es transformado en el problema de Riemann-Hilbert; la convergencia y 
estabilidad de las soluciones es analizado detalladamente, así como el comportamiento 
de la fase del campo transmitido; el artículo presenta una complejidad matemática 
elevada.
F igura 3.2.2-2
Rejilla infinita de cintas conductoras giradas un ángulo p respecto la
n o r m a l .
Otro problema afín con el aquí expuesto es áquel en que las cintas están 
"giradas" un cierto ángulo P respecto la dirección de propagación (ver figura 3.2.2-2); 
si P = 90° estaríamos en el caso de una EPICPUD normal. Citaremos también algunos 
de los trabajos que abordan este problema. K. Kobayashi, T. Inoue [3-30] (1984) 
resuelven el caso de incidencia oblicua con dos estados de polarización posibles 
mediante la técnica de Wiener-Hopf; la solución formal del problema tiene un número
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infinito de incógnitas, que son aproximadas para un amplio margen de frecuencia; se 
demuestra que el comportamiento de este tipo de rejillas es similar al caso en que las 
cintas no estén inclinadas, presentando una función de transferencia con acusados picos 
de menos reflectividad que los correspondientes al caso en que (3 = 90°. R. Hall, R. 
Mittra, K.M. Mitzner [3-31] (1988) estudian el mismo problema teniendo en cuenta la 
resistividad de las cintas; aplican el Método de los Momentos-Galerkin, ensayando 
diferentes tipos de funciones base. R.E. Jorgenson, R. Mittra [3-32] (1990) afrontan el 
problema calculando la función de Green en los dominios espacial y espectral, haciendo 
una discusión detallada sobre la obtención y convergencia de cada una; utilizan la 
fórmula de Poisson para acelerar el cálculo de las series, combinando las formulaciones 
para ambos dominios.
3.2.3 Aplicaciones
Una de las principales aplicaciones de los enrejados de cintas es la construcción 
de antenas cuyo ángulo de barrido dependa de la frecuencia, como se comentó en el 
apartado 2.3.3.1 [2-40]. Estas antenas se pueden implementar con una placa de cintas 
soportada en un dieléctrico cuya base se termina con un plano conductor. A.M. 
Barbosa, A.F. dos Santos, J. Figanier [3-33] (1983) hacen el estudio de este problema 
formulándolo como el problema de Riemann-Hilbert; la ecuación modal de la estructura 
es resuelta numéricamente. H.A. Kalhor [3-34] (1988) aborda el problema con Análisis 
Modal, fijándose principalmente en la convergencia de los resultados. J.A. Encinar [3- 
35] (1990) afronta el problema con análisis modal teniendo en consideración el espesor 
de las cintas, ensayando para el caso en que dicho espesor sea despreciable el método 
de la "adaptación puntual"; obtiene buenos resultados en ambos casos, y las medidas de 
una antena a 27 GHz validan el método desarrollado.
Los filtros angulares son dispositivos que pueden ser colocados delante de una 
antena para suprimir ciertas regiones angulares de radiación, afectando mínimamante al 
resto del diagrama de radiación; normalmente se utilizan para la eliminación de lóbulos 
secundarios. P.R. Franchi, R.J. Mailloux [3-41] (1983) realizan la síntesis, análisis y 
medidas experimentales de un filtro angular compuesto por varias etapas en cascada de 
rejillas de cintas; se utilizan cuatro rejillas. Se estudia el comportamiento del sistema en 
función de la frecuencia y del ángulo de incidencia, aplicándolo con excelentes 
resultados a una antena de bocina (9.7 GHz) y a otra parabólica (9.3 GHz).
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Figura 3.2.3-1
Antena reflectora tipo "offset" con una rejilla de cintas ("grid").
K. Nakamura, M. Ando [3-36] (1988) exponen la aplicación de una rejilla de 
cintas en una antena reflectora parabólica tipo offset La descripción del funcionamiento 
de esta antena es el siguiente (ver figura 3.2.3-1): las antenas de bocina 1 y 2 emiten 
con polarizaciones cruzadas (el campo radiado por la antena 1 tiene el campo eléctrico 
en la dirección Y, mientras que la 2 emite con el campo magnético en dicha dirección); 
la rejilla ("grid" en la figura) presenta la dirección de las cintas en el plano del papel, 
por lo que la señal emergente de la antena 1 se transmite básicamente hacia la parábola, 
y el campo radiado por la antena 2 se refleja en la rejilla también hacia la parábola. En 
el trabajo se hace un especial incapié en la polarización cruzada del enrejado, 
ensayándose dos tipos de rejillas, una plana y otra curvada; se estudian los diagramas 
de radiación en función de los parámetros geométricos de la rejilla y del ángulo 0g. 
Los autores se basan en un trabajo publicado por el primero de éllos [3-18].
Para resolver el problema se ha decidido, a la vista de la bibliografía expuesta, 
abordarlo con la técnica del Análisis Modal, debido a que es fácilmente implementable 
en un ordenador, y promete, a priori, garantizar buenos resultados. La solución de las 
ecuaciones integrales resultantes se ha realizado con el Método de los Momentos- 
Galerkin; las corrientes inducidas en las cintas se aproximan con funciones base de 
dominio completo: cosenos (para el modo tipo-E) y polinomios de Chebyshev (para el
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modo tipo-H), añadiendo una condición de contomo que da cuenta del comportamiento 
en los bordes de las cintas, disminuyendo así el tiempo de cálculo del algoritmo[2-14].
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3.3 PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA: CONDICIONES DE 
CONTORNO
Nos planteamos resolver el problema de la dispersión de una onda 
electromagnética plana linealmente polarizada que incide oblicuamente en una 
EPICPUD de cintas. Respecto a la rejilla, adoptaremos tres hipótesis de trabajo que nos 
permitirán facilitar considerablemente el tratamiento del mismo, pero que limitarán las 
características y propiedades de los materiales empleados en una posterior 
implementación real:
i) No consideraremos pérdidas ni en los dieléctricos ni en los conductores, 
aproximaciones válidas teniendo en cuenta que los materiales con que se 
construyen este tipo de dispositivos presentan pérdidas muy bajas.
ii) Admitiremos que el grosor de las cintas es cero. Esta aproximación es válida 
siempre que las cintas empleadas tengan un espesor mucho menor que la 
longitud de onda de operación, pero suficientemente grande para que las cintas 
no puedan ser traspasadas por la radiación (lo que exige que el grosor de las 
cintas sea bastante mayor que la profundidad de penetración de la onda en dicho 
medio).
iii) Supondremos que la rejilla es infinita, lo que en el caso de un prototipo real 
conllevará la aparición de unos efectos de borde a tener en cuenta.
La geometría a emplear es la descrita en la figura 3.3-1. La onda incide de 
forma que el vector número de ondas incidente forme los ángulos 0, <J) con el sistema 
de coordenadas ligado a la rejilla. Las cintas están contenidas en el plano XY, siendo 
paralelas al eje X. En el eje Y distinguiremos dos regiones en un periodo D: la zona 
ocupada por la cinta (M) y la apertura entre cintas (A); a la suma de las dos regiones la 
denotaremos por T ( T = M+A) (ver figura 3.3-2).
Dividiremos el espacio en dos regiones separadas por el plano Z=0 (plano 
donde está situada la rejilla): la región (1) (semiespacio Z<0) y la región (2) 
(semiespacio Z>0). La onda incidente (denotada con "i") ilumina la rejilla desde la 
región (1), propagándose por tanto en el sentido Z>0 ("+"); dicha onda es parcialmente 
reflejada ("r") y transmitida (Mt"). Las ondas reflejadas y transmitidas, serán, por 
hipótesis, la combinación lineal más general de los armónicos vectoriales de Floquet 
generados por la estructura dispersora conforme la expresión (2.2.4-1). Las ondas 
reflejadas permanecerán en el semiespacio (1), y llevarán el sentido Z<0 ("-"); las 
ondas transmitidas ocuparán la región (2) y tendrán el sentido Z>0 ("+"). Así pues, el
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semiespacio (1) estará ocupado por la suma de las ondas incidente y reflejadas, 




Sistem a de referencia asociado al estudio de una EPICPUD de cintas; sobre 
esta EPICPUD incide una onda oblicuam ente sobre la rejilla con los ángulos 
habituales de las coordenadas esféricas 0, <{>. El espacio es dividido en dos 
regiones: región 1 (sem iespacio Z<0) y región 2 (sem iespacio Z>0). La onda 
incide desde la región 1 hacia la región 2.
En el apartado 2.2.7 se descompone una onda plana linealmente polarizada 
como combinación lineal de modos tipo-E, tipo-H del armónico cero de Floquet. 
Supondremos que la onda incidente no correponde al armónico cero, sino que 
corresponde al armónico p-ésimo de Floquet; la descomposición de 2.2.7 es igualmente 
aplicable. Conviene puntualizar que la iluminación de onda plana incidente corresponde 
al caso p=0, y que para que sobre una rejilla incida un armónico p?^0 de Floquet, dicho 
armónico deberá haber sido difractado por otra rejilla de igual periodo D. La razón de 
esta elección está en la posterior aplicación del método desarrollado en este capítulo 
para estudiar la interacción de una EPICPUD de cintas con un dieléctrico haciendo uso 
de la TMDG (capítulo 4).
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F igura  3 .3-2
Regiones en que se divide el periodo elemental (T )  de una EPICPUD de 
cintas: zona ocupada por la cinta (M) y apertura entre cintas ( A) .
En consecuencia de los dos párrafos anteriores, y de las ecuaciones (2.2.4-1) y 
(2.2.4-2) podemos expresar las componentes transversales ("t") de los campos
incidente, reflejado y transmitido de la siguiente forma:
Campo incidente:
E ft"?) = [ap e^+'(x,y) + a¿"' é^+"(x,y)] e"jkzPz (3.3-l.a)
= tap ^ +W )  + ap ' h^+M(x,y)] e‘jkzPz (3.3-1.b)
Campo reflejado:
n = + o o
e T(~?) = [a„ ’ e^"'(x,y) + anr ” e^'"(x,y)] e+j kzr,z (3.3-2.a)
n = -o o
n = + o o
1 $ tC ? ) = Ian ' C  '(x-y) + an" h^'"(x,y)] e+j kzt|Z (3.3-2.b)
n = -o o
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Campo transmitido:
n=+<»
E t ' ( " ? )  =  X  l > n '  é ^ + ' ( x , y )  +  a n ”  e ^ + " ( x , y ) l  e ‘j k z n Z
n = -o o  
n = + < »
S  t a n ' h7T+ ' ( ^ y )  +  a n "  h ^ + " ( x , y ) ]  e ' j k z " Z 
n = -o o
Los campos totales en las regiones (1) y (2) quedan:
Región (Y):
E*1^ )  = 1 ? (? ) + lf(7 > ) 
i + í t tT(T>)
Región (2):
E*2^ )  = 3 ‘C?)
h * V ) = rft‘(-?)
El primer paso es aplicar las condiciones de contorno del campo 
electromagnético en los dos lados de la interfase. (La aplicación de dichas condiciones 
de contorno sobre las componentes tangenciales de los campos es Suficiente en el caso 
de campos armónicos, ya que las condiciones para las componentes normales se 
pueden deducir a partir de la aplicación de las condiciones de contorno para las 
componentes tangenciales [2-19]):
1) CONTINUIDAD DEL CAMPO ELECTRICO TANGENCIAL EN A:
Las componentes del campo eléctrico tangenciales a la interfase son iguales en 
ambos lados de la apertura A. Formalmente:
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Esta ecuación se puede desdoblar, teniendo en cuenta que no existe acoplamiento de 
modos tipo-E, tipo-H (como se comentó en 2.2.5) en una ecuación para cada modo:
dicha expresión debe verificarse para todo X del plano Z=0 simultáneamente; por tanto, 
la dependencia en X que lleva ímplicita dicha expresión puede eliminarse, resultando:
donde la dependencia en Y se ha extraído de los armónicos vectoriales de Floquet.
La expresión 3.3-9 se satisface en la apertura entre cintas (A), pero como el 
campo eléctrico total es cero a ambos lados de las cintas (condición de contomo que 
impondremos posteriormente), se puede aplicar el producto hermítico definido en 
(2.2.5-1) a ambos lados de dicha expresión, es decir, en todo el dominio T , 
obteniendo:
+ Etra = 1 ? “ si y g A (3.3-7)
y resolverla genéricamente.
La expresión (3.3-7) puede desarrollarse en el plano Z=0 de la forma:
n = + o o  n=+«>




n = + o o n = + o o
n = -o o n = -o o
(3.3.-10)
Teniendo en cuenta la relación de ortonormalidad de las funciones O n (2.2.5-2): 
= ^n,m » tiene.
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Considerando que en = en  y e n = - ^  se llega a las ecuaciones que relacionan 
los coeficientes de los campos reflejados y transmitidos:
T ab la  3.3-1
MODO TIPO-E MODO TIPO-H
i* r1 t' 
ap ap = ap
i” r" _  t"  
aP ” aP — aP
T t’ • ,an = an si n *  p rfl t11 an = - an si n ^  p
Conocida la alimentación del sistema, la "única" incógnita del problema es calcular el 
campo reflejado, ya que el transmitido queda unívocamente determinado por estas 
expresiones.
2) DISCONTINUIDAD DEL CAMPO MAGNETICO TANGENCIAL EN M:
Las componentes del campo magnético tangenciales a la interfase en la región 
de las cintas (M) son discontinuas; el valor de dicha discontinuidad viene dado por la
corriente superficial 7^ inducida en el conductor. Formalmente:
x [ l t (2) - l t (1)] = Tf si y € M (3.3-12)
La comente 7^ depende en general de las coordenadas X,Y, variando a lo largo y
ancho de la cinta; dada la simetría del problema, la dependencia en X se puede omitir,
puesto que es de la forma:
J* = J^(x,y) = Jf(y) e"j1íxX (3.3-13)
 i  1 \
Por tanto, descomponiendo la comente Js en sus componentes cartesianas: Js = Jx ux 
+ Jy , la ecuación (3.3-12) se puede desdoblar en dos ecuaciones escalares:
[Hx(2) - Hx(1)] = Jy(y) e'jk*x (3.3-14.a)
[Hy(2) - Hy(1)] = - Jx(y) e'*** (3.3-14.b)
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Aplicando la condición (3.3-14) a los campos (3.3-4.b), (3.3-5.b), y teniendo en
 v  . • V _ '  V . »  V "
cuenta los resultados de la tabla 3.3-1, y que hn = - hn ” y hn = hn ’ se tiene:
n = + o o n = + o o
[(-2 X a„r'líf' <í>n) + (-2 Sa„r"ht"•*„)] •
n = -o o n = -o o —^ 
uy
(3.3-15)
La comente inducida en la dirección Y puede ser expresada como la superposición de 
las comentes engendradas por los modos tipo-E y tipo-H: Jy = Jy' + Jy", con lo que la 
ecuación (3.3-15) se desglosa en tres ecuaciones escalares:
n = + o o
-  X  kzn a" = Jy'(y)
^  n=-«»
(3.3-16.a)
n = + o o
- 2 k.
CO|I£ X  k Yn an" ®n(y) = V ’(y)n = -o o  
n = + o o
—  X  (k2 - kYn2> an" ®»<y) = Jx(y)co|i£ r-1 n = -< »
(3.3-16.b)
(3.3-ló.c)
Los coeficientes del campo se pueden despejar fácilmente de dichas ecuaciones; 
para ello calculamos el producto interior definido en 2.2.5-1 de la corriente:
] p m ( k y m )  =  < J p . í >m >  = J JpCy) ejkymy dy ; P=x,y (3.3-17)
donde ^ pm puede ser interpretado como la transformada de Fourier de la comente en la 
cinta.
Si tomamos productos escalares en las ecuaciones (3.3-16), teniendo en cuenta 
la propiedad de ortonormalidad (2.2.5-2), dichas ecuaciones se transforman en:
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2-kzn a„r' = ] yn'(kyn) (3.3-18.a)
^ k ynanr" = ] y„"(kyn) (3.3-18.b)
- J ( k 2 - k yn2)anr" = 3 ,n(kyn) (3.3-18.0
expresiones de las que se despeja automáticamente los coeficientes de los campos:
(3.3-19.a)
z n
a"r" = 2 ' ( k ^ yn2)' 3M  (3.3-19.b)
Estas ecuaciones expresan el campo reflejado en función de la transformada de Fourier 
de las comentes; nuestro siguiente objetivo será aplicar otra condición de contomo que 
nos permita obtener dichas corrientes. La ecuación (3.3-18.b) no ha sido utilizada, 
considerándose ésta como una ecuación complementaria que deberán satisfacer las 
soluciones encontradas al problema. La causa de no haber escogido esta ecuación es 
que en el caso de incidencia normal carece de sentido.
3) ANULACION DEL CAMPO ELECTRICO TANGENCIAL EN M:
La componente del campo eléctrico total paralela a la superficie de un conductor 
perfecto es cero. Formalmente:
= 0 si y e  M (3.3-20)
Introduciendo en dicha ecuación los campos (3.3-1.a), (3.3-2.a), y haciendo uso del 
principio de independencia lineal entre modos tipo-E, tipo-H, esta ecuación se 
descompone en otras dos:
m=+«>
ap“ ^ +a<I,P = - X  [amr“ e l ' “  O m] ; a  = (3.3.-21)
m=-°o
Sustiyendo (3.3-19) en (3.3-21), y tras algunas manipulaciones matemáticas se 
obtienen tres ecuaciones, de las cuales escogemos dos por la misma causa citada al 
final del párrafo anterior (2)):
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m=+«>
~  a¿' (k2 - kyp2) í>p(y) = X
m=-oo
k 2 - k v 2




— a¿ kZpOp(y)=  k2 . ^ 2  ®m(y) 3xm(kym)
m=-oo
(3.3.-22.b)
La solución de estas dos ecuaciones será el objetivo del resto de este capítulo.
Finalmente, conviene definir los coeficientes de transmisión (T) y reflexión (R) 
en potencia para el armónico n emergente de una placa. Teniendo en cuenta las 
relaciones (2.2.Ó-4) y la notación utilizada en este apartado resulta:
p  tcx p  rot
Tn“ ^  Rn“ - r i 5 -  í (3.3-23.a)
La potencia total transmitida o reflejada por la placa de cintas por todos los armónicos 
de Floquet se expresa mediante los coeficientes:
n=+oo n=+oo
T“ = ; Ra = l R na ; a  = (3.3-23.b)
rt=-<» n=-<»
Como no se han considerado pérdidas, el Principio de Conservación de la Energia 
exige:
Ta  + Ra= 1 ; a  = (3.3-24)
independientemente para cada modo tipo-E, tipo-H. Dicha condición servirá para 
testear los algoritmos de cálculo realizados.
Teniendo presentes las relaciones (2.2.6-4) que definen la potencia asociada a 
cada armónico y los resultados de la tabla 3.3-1, es inmediato deducir que la potencia 
transmitida por cualquier armónico n que no sea el incidente (n^p) es igual a la reflejada 
por dicho armónico, es decir:
6 3
capítulo tres plant. del problema..
Tna = Rna si n*p ; a  = (3.3-25)
Nos referiremos a arg(Tna ), arg(Rna ) como a la fase del coeficiente del 
armónico vectorial de Floquet correspondiente, es decir:
arg(Tn“ ) = argía®) ; arg(Rn“) = arg(anra ) ; a  =
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3.4 SOLUCION NUMERICA DE LAS ECUACIONES INTEGRALES 
DE LOS MODOS TIPO-E, TIPO-H
3.4.1 Introducción
Las ecuaciones (3.3-22.a) y (3.3-22.b) pueden desarrollarse explicitando J pm e 
intercambiando el orden de la suma y la integral:
-  a¿' (k2 - kyp2) 4>p(y) =
m=+oo
X k2 - k y 2k ym- ^>m(y) ^m *(y’) zmm=-oo Jy’(y') dy'
M
— ap" kz <J>p(y) = 
C0|I£ y P v
m=+oo





Ambas ecuaciones corresponden a la forma funcional:
g(y)= J K (y,y ') J(y ') dy' 
M
(3.4.1-2)
expresión en la que g, K son conocidas y J es la incógnita; a este tipo de expresiones se 
les denomina ecuaciones integrales y la función K se conoce como núcleo de la 
ecuación integral; su estudio está ampliamente extendido en diferentes parcelas de la 
Física [3-42]. Las ecuaciones integrales se clasifican en diferentes grupos; (3.4.1-1) 
corresponden a las denominadas ecuaciones integrales de Fredholm de primera especie.
La solución analítica de este tipo de ecuaciones es inviable en la mayoría de los 
casos, siendo necesario recurrir a métodos numéricos, existiendo varias posibilidades 
entre las que destacan las soluciones variacionales, el Método de los Momentos y el 
Método del Gradiente Conjugado. En vista de la bibliografía revisada se ha decidido 
optar por el Método de los Momentos para la resolución de las mismas, por su
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versatilidad, fácil implementación en un ordenador, referencias orientaávas al mismo y 
presumible éxito de los resultados.
3.4.2 El Método de los Momentos
La idea de transformar ecuaciones lineales funcionales en ecuaciones lineales 
matriciales se debe al ingeniero ruso Galerkin alrededor del año 1920; la aplicación de 
esta técnica en electromagnetismo conocida como Método de los Momentos (MM) fue 
formulada por R.F. Harrington en 1967 [3-43].
Muchos problemas electromagnéticos pueden ser formulados en términos de 
una ecuación de operadores:
L f = g  (3.4.2-1)
donde L es un operador lineal integro-diferencial, f es una función desconocida y g es 
conocida. L define una aplicación lineal entre dos conjuntos:
D(L) -> R(L) (3.4.2-2)
denominados dominio del operador (D(L)), que representa el conjunto de funciones
sobre las que L actúa, y rango del operador (R(L)), constituido por el conjunto
L(D(L)).
Se define un producto hermítico <l> en D(L) y R(L) que cumple las 
propiedades:
i) <u I v> = <v I u>*
ii) < a  u + p v I f> = a  <u I f> + p <v I f>
iii) <f I f> > 0
iv) <f I f> = 0 <=> f = 0
condiciones que deben verificarse para cualquier pareja de números complejos a , P y 
para cualesquiera funciones u, v, f de los conjuntos D(L) y R(L). El producto 
hermítico:
< u lv > =  J u v* dy (3.4.2-3)
M
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responde a las propiedades exigidas. Recordemos que esta integral se define en el 
dominio M, mientras que el producto (2.2.5-1) denotado como <,> se extiende a todo 
el periodo T.
El primer paso es expandir la función f como combinación lineal de un conjunto 
completo de funciones base {fn} definidas en D(L), con unos coeficientes 
desconocidos {In}; el número necesario de funciones base será, en general, infinito, si 
bien desde un punto de vista computacional deberá ser truncado a un tamaño finito N:
Si el residuo = 0, habríamos dado con la solución "exacta" a nuestro problema; es 
decir, el residuo es una medida del error cometido en la aproximación (3.4.2-5).
El siguiente paso es elegir un nuevo conjunto de funciones base {wn} en R(L), 
denominadas funciones peso, y forzar a que el valor del residuo ponderado por cada 
función wn se anule en un número finito N de dichas funciones peso:
n=l
donde: Vm= < wm I g > ; Zmn = < wm I L fn > . La ecuación (3.4.2-9) es de tipo
(3.4.2-4)
n=l
Sustituyendo (3.4.2-4) en (3.4.2-1), se tiene:
n=N
g(N) =  L f(N )  =  ^ l n L f n «  g
n=l
(3.4.2-5)
Se define el residuo R (^  de la forma:
r (N) =  g(N) “  g (3.4.2-Ó)
< wm I R(n ) > = 0 ; m = 1...N (3.4.2-7)
Sustituyendo (3.4.2-5) y (3.4.2-Ó) en (3.4.2-7) se obtiene:
n=N
< wm I X l n Lfn > = < wm I g > *> m = 1...N (3.4.2-8)
n=l
que utilizando las propiedades de linealidad del operador L se reduce a: 
n=N
^mn — “  1—N (3.4.2-9)
matricial: Z I* = U , por lo que se pueden despejar los coeficientes {In} invirtiendo la 
matriz Z (conocida como matriz de impedancias) ; el vector U es denominado vector
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excitación, ya que se deduce a partir de la onda incidente sobre el sistema. De esta 
forma hemos transformado la ecuación integro-diferencial (3.4.2-1) en una ecuación 
algebraica.
Las principales dificultades del MM radican en la elección de las funciones 
{fn}, {wn} y en la inversión de la matriz de impedancias, habiendo diferentes variantes 
que combinan dichas funciones: si las funciones peso son deltas de Dirac se tiene el 
Método de la "adaptación puntual" ("point-matching"); el Método de los Momentos- 
Galerkin (MMG) escoge como funciones peso {wn} las mismas funciones {fn}; el 
procedimiento de los "mínimos cuadrados" ("least-squares") elige de funciones peso 
las resultantes de aplicar el operador L a las funciones {fn}.
El MM es aplicable con éxito en muchos problemas electromagnéticos, aunque 
tiene claras limitaciones, ya que no siempre asegura la convergencia de las soluciones a 
medida que N aumenta, y requiere invertir y almacenar matrices de impedancia de 
considerable tamaño con objetos eléctricamente grandes. Para las ecuaciones que nos 
ocupa resolver (3.4.1-1), la abundante bibliografía que aplica el MMG en la resolución 
de las mismas nos ha animado al uso del mismo.
La bibliografía general de ecuaciones integrales y del MM es muy amplia. Para 
el desarrollo de la presente memoria se han consultado: [3-42], [3-44], [3-45], [3-46], 
[3-47], [3-48], [3-49], [3-50], [3-51].
3.4.3 Ecuación integral del modo tipo-E
3.4.3.1 Aplicación del MMG a la ecuación integral del modo tipo-E
Una vez descritos los fundamentos del MM, desarrollaremos en este apartado la 
aplicación del MMG a la ecuación integral (3.4.1-1.a), correspondiente a la incidencia 
del modo tipo-E.
Hemos escogido funciones base de dominio completo para describir la corriente 
en la cinta [3-21]:
fn(y) = °o(y) * \j  1 - (P j eos ( ^ - y ) ,  y e  M ; n=l..N  (3.4.3.1-1)
con h=W/2. El término de la raíz da cuenta del comportamiento de la comente en los 
bordes de la cinta [3-52], [3-53]. La incorporación de dicho factor permite disminuir el 
número de funciones base N - como se analizará posteriormente - ya que "facilita" la
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descripción de la comente en las cintas. Dichas funciones cumplen las condiciones de 
continuidad y derivabilidad requeridas en el intervalo M, constituyendo un conjunto 
completo sobre el mismo. Por último, el factor d>o(y) se introduce para dar cuenta de 
que la variación de fase en la corriente es la producida por la onda incidente.
Pasemos a calcular los elementos de la matriz de impedancias y del vector 
excitación. Después de algunas manipulaciones matemáticas se tiene:
_  i=+°°
tfn = 2 D  ®i(y) F 0 .n ) (3.4.3.1-2.a)
-TE ( k^  - le q Í *
v m = <fm I g> =------------- ^ F ( p , m )  (3.4.3. l-2.b)
|x D
f  TE ^2 *=+°°
Zmn = <fm IL f [1> = f  2  G¡* F(i,m) F(i,n)* (3.4.3.1-2.c)
^ '  j=-oo
donde se han definido las expresiones: 
k 2  _ k  2
G¡' a — (3. 4. 3. l -3. a)
z i
_ ,  TtW 7E t . 71W  TE
J i ( - f r m + ? n ) J i( “T r m - T n )
F(m,n)    + ------- - ---------    (3.4.3. l-3.b)
2 t c  tu  2 k  k
"d" m + w  n TT m " w  n
siendo J^x) la función de Bessel de primera especie de orden 1 y argumento real x.
Finalmente quedan por calcular los coeficientes de reflexión de los diferentes armónicos 
de Floquet; aplicando (3.3-19.a) se tiene:
LL r lite m=N
a"r’ = 2r ~  i Jy’<y> *"*00 dy - 4 g r -  Xlm F(n,m ) (3.4.3.1-4)
zn M zn m=l
Así pues, calculados los coeficientes {In}, el cálculo de los coefientes de reflexión es 
inmediato con la anterior expresión.
La resolución con el MMG ha sido implementada en el programa FORTRAN 
CINTAS_TE, desarrollado en un VAX 4000-200; el algoritmo de dicho programa se 
detalla en el apéndice 7.
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3.4 .3.2  Análisis de la convergencia
El cálculo de los elementos de la matriz de impedancias (3.4.3.l-2.c) debe ser 
aproximado por una suma finita de términos, ya que dicha serie no es sumable 
analíticamente. La suma se extenderá desde -M hasta M, siendo 2M+1 el número de 
sumandos, con lo que:
/  i r  \ 2  Í= + ° °  /  j r  ^  Í = + M
Z™ = 3 J J  £  G ¡" P ^ ’11)’ “  2D F £  G ¡'* F (i'm) F (i’n)*'  '  t ^ o o  '  '  Í = - M
(3.4.3.2-1)
La aplicación del MMG lleva asociada la elección de dos constantes enteras que 
condicionan la exactitud de los resultados y el tiempo de cálculo del algoritmo 
implementado. Estas constantes son el número de funciones base para representar la 
corriente (N) y el número de armónicos de Floquet sumados en (3.4.3.2-1) (M). Como 
el rango de la matriz de impedancias es N, deberemos intentar que dicho número sea lo 
más pequeño posible a fin de invertir una matriz de orden más bajo; de otro lado, 
también conviene hacer las sumas de los elementos de la matriz de impedancias con el 
menor número de términos. El estudio de la convergencia y estabilidad de las
soluciones en función de una elección óptima de estos parámetros N y M será el
objetivo de este apartado.
El primer paso es analizar bajo qué condiciones la serie (3.4.3.2-1) es 
convergente. Los sumandos de dicha serie pueden ser aproximados (ver apéndice 2):
„  -Í2D2 1 ,mjc. jitc. 2Wtt ......
G¡ F(i,m) F(i,n) ¡rj2 "c°s(— ) c o s íy )  [1 - sen (-^— \i\)]
(3.4.3.2-2)
siempre que se cumplan tres condiciones:
1) l i l »  J^rrN (3.4.3.2-3)
2.a) lil »  — sen9 sentji (3.4.3.2-4.a)
'K
2.b) lil »  —a/  1 - sen20 cos2c|) (3.4.3.2-4.b)
Definiremos la región asintótica de la serie como el conjunto infinito de términos a 
partir de un i en los que la aproximación (3.4.3.2-2) es válida. La serie que nos ocupa
7 0
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es sumable en dicha región asintótica porque es convergente [2-5]. Una vez alcanzada 
dicha región asintótica necesitaremos un número no muy elevado de términos para 
realizar la suma; al mínimo número M utilizado para alcanzar un resultado "aceptable” 
(convergencia de por los menos 3 cifras significativas) se le denominará Mmjn.
3.4.3.2.1 Estudio de la convergencia en función de N
Se comenzó por analizar la convergencia de las soluciones en función del 
número de funciones base (N) empleadas para describir la corriente en la cinta. Se fijó 
el número de armónicos en una cantidad suficientemente grande, M=300, a fin de 
asegurar que nos encontrábamos en la región asintótica con toda seguridad. Abordamos 
el estudio en tres situaciones claramente diferenciadas en cuanto al número de 
armónicos de Floquet propagativos:
i) Un caso en que sólo se propaga el armónico de orden cero (DA=0.2) y los
otros están lejanos a la situación de corte.
ii) Una segunda situación cercana al corte, en la que hay tres armónicos
propagándose (DA=1.25).
iii) Una tercera en que hay 11 armónicos propagándose (Dfk=5).
En las gráficas expuestas a continuación se representa el coeficiente de transmisión en 
potencia T' definido en (3.3-23.b) en función de N para diferentes situaciones.
En las figuras 3.4.3.2.1-1, 2, 3 se analizaron las tres situaciones expuestas 
respectivamente para el caso de incidencia normal 0=0° y tres tipos de cintas: cintas 
finas (W/D=0.1), cintas medianas (W/D=0.5) y cintas anchas (W/D=0.9). Se observa 
del análisis de las curvas que a mayor anchura de las cintas se hace necesario un N 
mayor; este fenómeno puede ser entendido pensando que si las cintas son más 
"grandes” serán necesarias más funciones base para describir la corriente superficial 
inducida en dichas cintas. Respecto la frecuencia de operación, se aprecia que para las 
situaciones i), ii) con N=4 ó 5 es suficiente para obtener una convergencia en 3 cifras 
significativas. Si estamos en el caso iii) la estabilidad de las soluciones tarda más en 
alcanzarse, especialmente para el caso W/D=0.9, requiriéndose un N mayor. A 
frecuencias "altas" se debe tener un especial cuidado en la elección de N; a "bajas” 
frecuencias con N « 3 ó 4 es suficiente para cualquier anchura de las cintas.
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En las figuras 3.4.3.2.1-4, 5, 6 se hace un estudio de la convergencia en 
función de N si la incidencia es oblicua. Se ha escogido una anchura intermedia de las 
cintas; W/D=0.5, y se han vuelto a analizar los tres casos i), ii), iii) para incidencia 
0=60° y en tres planos de incidencia diferentes: <j)=0°, 45°, 90°, comparándolos con 
incidencia normal (0=0°, <|)=0o). De la observación de estas gráficas y de otros cálculos 
realizados se puede generalizar que si la incidencia es no normal la convergencia es 
ligeramente más lenta, pero no es necesario aumentar el número de funciones base 
empleado para incidencia normal; conviene añadir la inestabilidad detectada en las 
soluciones del tipo iii).
Se puede concluir que escogeremos N=5 si D/X < 2 independientemente de 
W/D; si 2<D/X<5, N=5 si W/D < 0.7 y N=8 si W/D > 0.7.
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3.4.3.2.2 Estudio de la convergencia en función de M
El siguiente paso es analizar la convergencia de las soluciones en función del 
número de armónicos sumados en los elementos de la matriz de impedancias (M). En 
las figuras 3.4.3.2.2-1, 2, 3 se representa T  en función de M para las tres situaciones 
expuestas anteriormente con diferentes relaciones W/D e incidencia normal. De la 
observación de las tres gráficas se deduce que cuanto mayor es la relación W/D la 
convergencia tarda menos en alcanzarse, lo que es de prever con la aproximación 
(3.4.3.2-3). También se deduce de estas gráficas y de los cálculos realizados, que a 
mayor frecuencia la convergencia de las soluciones es más costosa, lo que está acorde 
con las aproximaciones (3.4.3.2-4).
En vista de estos resultados intentamos encontrar una expresión que permitiera 
situamos en la región asintótica (Mm¡n) a fin de agilizar las sumas de los elementos de 
la matriz de impedancias. A. Frenkel [3-55] propone la relación:
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Mmin = c (^ -N ) (3.4.3.2.2-1)
siendo c una constante. Dicha ecuación es perfectamente aceptable en todos los casos 
testeados escogiendo c = 9 si W/D < 0.4 , c = 15 si 0.4 < W/D < 0.7 y c = 20 si W/D > 
0.7. Dicha aproximación satisface las desigualdades (3.4.3.2-3) y (3.4.3.2-4), y 
asegura que nos encontramos en la región de convergencia de las series. En la tabla 
3.4.3.2.2-1 encontramos el valor recomendado de para las diferentes situaciones 
expuestas utilizando dicha fórmula.
T abla  3 .4 .3 .2 .2-1
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La ecuación (3.4.3.2.2-1) no nos da un orden de convergencia igual para todas 
las situaciones, pero permite aseguramos una convergencia de al menos 3 cifras 
significativas en el algoritmo, y  por tanto facilita la elección de M mjn cara a la 
elaboración de un programa de cálculo.
A continución estudiamos la incidencia oblicua sobre las rejillas en las mismas 
situaciones para dos ángulos de ataque, 0 = 30°, 60°, y en tres planos distintos <|> = 0o, 
45°, 90° comparados con incidencia normal (0=0°, (|)=0o). Los resultados se plasman 
en las figuras 3.4.3.2.2-4, 5, 6. De todas las curvas presentadas se deduce que la 
incidencia no normal no varía considerablemente la rapidez en alcanzar la región 
asintótica, pudiéndose ajustar la elección de Mmjn a los valores propuestos por la 
ecuación (3.4.3.2.2-1).
Cabe mencionar que se ha observado que la convergencia de los distintos 
coeficientes an" ' , tanto en módulo como en fase, es la misma que la detectada en el 
coeficiente T .
Finalmente es conveniente apuntar que el test de conservación de la energía se 
ha tenido presente en los cálculos efectuados, observando que la suma de los 
coeficientes T'+R' definidos en (3.3-23.b) tendía a l a  medida que las soluciones se 
iban haciendo estables en función de los parámetros N y M. El error relativo observado 
escogiendo N y M con la fórmula propuesta es menor que el 0.001% .
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3.4 .3 .3  Com paración  con otros resu ltados
Una vez tenemos controlada la convergencia del método empleado para resolver 
la ecuación integral (3.4.1-1.a) en función de los parámetros N y M, estamos en 
condiciones de comparar nuestro algoritmo con los resultados de otros autores.
En la tabla 3.4.3.3-1 se exponen los resultados obtenidos con el MMG y los 
presentados por K. Uchida, T. Noda, T. Matsunaga (formulación en el dominio 
espectral) [3-21] y por L. Baldwin, A.E. Heins [3-3] (solución exacta obtenida 
analíticamente con la técnica de Wiener-Hopf). Los datos corresponden a incidencia 
normal y W/D=0.5; en la última columna se representa el error relativo (%) respecto los 
resultados de Baldwin. La correspondencia en las tres primeras cifras significativas 
queda asegurada en todos los casos.
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Tabla 3.4.3.3-1
COEFICIENTE T ; incidencia normal; W/D=0.5
D/X Uchida Baldwin MMG error rel.(%)
2 0.523246 0.523245 0.523115 0.02
3 0.443801 0.443801 0.443236 0.13
4 0.511346 0.511345 0.511160 0.02
5 0.476550 0.475547 0.476037 0.11
Seguidamente, en la tabla 3.4.3.3-2 comparamos los resultados obtenidos por 
L. Baldwin, A.E. Heins [3-3] y A. Matsushima, T. Itakura (MMG) [3-57]; hemos 
escogido N=9 para comparar con los resultados que los últimos presentan para este 
tamaño de la matriz de impedancias. También se observan unos excelentes resultados.
Tabla 3.4.3.3-2
COEFICIENTES Tn', Rn'
Incidencia normal; W/D=0.5 ; DA=1.2
Coeficiente Matsushima Baldwin MMG error rel.(%)
R -i’ 0.114652 0.114631 0.114631 0.00
Ro' 0.370329 0.370309 0.370658 0.09
T0’ 0.171139 0.171169 0.170820 0.20
Finalmente hemos comparado con los resultados presentados por H.A. Kalhor 
(método de la adaptación puntual) [3-9] para incidencia na normal (ver figura 3.4.3.3- 
1). Las líneas continuas representan los valores encontrados con nuestro algoritmo, y
8 1
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los círculos son los resultados del trabajo de Kalhor. Se encuentra una buena 





45 60 75 9 00 1 5 30
e  (°)
F igura 3.4.3.3-1
Coeficientes de transmisión de los armónicos de Floquet en función del 
ángulo 0. Comparación con el trabajo de H.A. Kalhor; los círculos 
representan los resultados de este autor y la línea continua los resultados 
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3.4.3.4 Resultados
En este apartado presentamos resultados que muestren el comportamiento de las 
placas de cintas para el estado de polarización tipo-E, agrupados en función de varios 
parámetros; también se mostrará el valor de la corriente superficial inducida en las 
cintas.
3.4.3.4.1 Resultados en función de la frecuencia (D/X)
En primer lugar se han representado en la figura 3.4.3.4.1-1 los coeficientes 
Tn' para incidencia normal y W/D=0.5 en función del parámetro D/X, proporcional a la 
frecuencia; los coeficientes Tn' correspondientes a n<0 no aparecen en esta gráfica, ya 
que según las expresiones (2.2.Ó-4) y los resultados de la tabla 3.3-1, para incidencia 








F igura  3.4.3.4.1-1
Coeficientes de transmisión de los armónicos de Floquet en función de la 
relación D/X; W/D=0.5; incidencia normal.
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Lo primero que se deduce de la gráfica es la aparición de resonancias cuando la 
relación DA es igual a un entero. La primera de éllas es muy fuerte, haciendo variar 
sustancialemente las propiedades transmisoras de la rejilla de cintas: para frecuencias 
muy inferiores a esta primera resonancia (DA<1) se puede afirmar que la placa 
transmite casi la totalidad de la potencia incidente. A medida que se alcanzan las 
resonancias van apareciendo armónicos de orden superior que transportan parte de la 
energía rerradiada por la placa, conforme se explicó en el apartado 2.2.3.
Estas resonancias fueron descubiertas por R.W. Wood [3-57] en 1902 al 
estudiar la reflexión de la luz difractada por una rejilla; se manifestaban como rápidas 
variaciones de la intensidad en ciertas bandas estrechas de frecuencia; se denominaron 
anomalías de Wood porque su aparición no podía ser explicada con la teoría ordinaria 
de las rejillas. El primer tratamiento teórico de estas anomalías se debe a Lord Rayleigh 
[3-1] en 1907; él observó que el campo dispersado tiene una singularidad en ciertas 
longitudes de onda, denominadas longitudes de onda de Rayleigh En diferentes 
trabajos ha seguido tratándose dicho fenómeno, destacándose especialmente el 
presentado por A. Hessel, A.A. Oliner [3-58]; T. Itoh, R. Mittra [3-59] (1970) también 
dedican una especial mención a estas anomalías. Una explicación intuitiva para explicar 
dicho comportamiento es que se produce debido a que la energía radiada por el sistema 
sufre una redistribución cuando se alcanzan nuevos órdenes espectrales; el hecho de 
que esa redistribución afecte considerablemente la amplitud de los órdenes dispersados 
se debe al comportamiento resonante intrínseco de la estructura dispersora.
En la figuras 3.4.3.4.1-2, 3, 4 se muestran los coeficientes Tn' cerca de la 
primera resonancia para incidencia oblicua 0 = 30°, 60° en tres planos de corte $ = 0o, 
45°, 90° (La estructura presenta simetría respecto 0 en 0=90°, y respecto $ en el plano 
$=90°). En las tres gráficas se aprecia el mismo comportamiento que para incidencia 
normal, si bien aquí las resonancias no aparecen en números enteros de DA, ya que los 
armónicos de orden superior "nacen" a diferentes frecuencias respecto de la incidencia 
normal, debido a que la frecuencia de corte de dichos armónicos es función de la 
frecuencia de la onda incidente y de los ángulos de ataque 0, $ conforme la expresión 
(2.2.3-4.c). Conviene puntualizar que para el caso $ = 0o, 0 = 60°, Tq' presenta un 
mínimo en las cercanías de DA = 1, aunque no se generen en dicha frecuencia 
armónicos de orden superior: haciendo un barrido angular en tomo a esa frecuencia se 
detecta la aparición del armónico n=-l desde 0=0° hasta 0=32° , ángulo en que dicho 
armónico pasa a la situación de corte; a partir de ese ángulo el comportamiento de Tq' 
presenta diversas resonancias en diferentes frecuencias, una de las cuales es la 
mostrada en la gráfica.
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El comportamiento de todo este conjunto de curvas para D/X<1 justifica 
parcialmente el funcionamiento de las rejillas como polarizador: en este rango de 
frecuencias la transmitancia del sistema es máxima. La figura 3.4.3.4.1-5 muestra la 
transmitancia del armónico principal para DA<0.5 y diferentes ángulos de incidencia, 
encontrándose que el coeficiente de transmisión es superior a 0.9 siempre que 
DA<0.2.
Presentamos resultados de la fase del coeficiente de transmisión. La figura 
3.4.3.4.1-6 muestra el arg(To') (se entiende que es el argumento del coeficiente a^1' 
asociado) en función de la frecuencia para varios ángulos de incidencia. El 
comportamiento lineal con la frecuencia mostrado en estas curvas nos garantiza que este 
tipo de estructuras son sistemas no dispersivos.
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3.4.3.4.2 Resultados en función de los ángulos de incidencia 0, $
En las figuras 3.4.3.4.2-1, 2, 3, 4, 5 se hacen barridos en función del ángulo 
de incidencia 0 para diferentes planos de corte a diferentes frecuencias.
En la primera figura se expone una situación alejada de la primera resonancia; se 
aprecia que para ángulos 0>15° la transmitancia disminuye de forma diferente según el 
plano <|> en que nos encontremos, de tal forma que para <j)=90° no se aprecia variación 
alguna, mientras que en el plano (J)=0° la potencia transmitida disminuye hasta el valor 
de 0.
En la figura 3.4.3.4.2-2 se representa T' cerca de la primera resonancia (en 
incidencia normal). Los picos encontrados se deben a la aparición y desaparición de 
armónicos.
En las figuras 3.4.3.4.2-3, 4, 5 mostramos los coeficientes Tn' para D/X=1.6. 
Los comportamientos son muy variados según el plano de corte considerado. Es 
importante hacer incapié en el hecho de que algunos armónicos de orden superior 
aparecen si 0=0°, desapareciendo a medida que aumentamos dicho ángulo. También 
combiene destacar las anomalías de Wood detectadas en las situaciones en que 
aparecen y desaparecen armónicos. La última figura mostrada nos exhibe un curioso 
comportamiento de este tipo de estructuras: a medida que el ángulo 0 se aproxima a 90° 
la transmisión del armónico de orden cero tiende a la unidad, mientras que el resto de 
los armónicos se extinguen.
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3.4.3.4.3 Resultados en función de la relación W/D
Se ha estudiado la variación de la transmisión en función de la anchura de las 
cintas; recordemos que si W/D = 0, las cintas serían despreciables, y si W/D ~ 1, 
tendríamos un plano conductor. Se han estudiado dos situaciones por debajo de la 
primera resonancia con incidencia normal y oblicua a fin de analizar las propiedades 
transmisoras de estas estructuras en condiciones en que sólo se propague el armónico 
fundamental.
En las gráficas 3.4.3.4.3-1, 2 se plasman estos resultados, representándose el 
coeficiente T . Apreciamos que la transmitividad de la estructura decrece a medida que 
aumenta la anchura de las cintas, es decir, a medida que aproximamos la rejilla de 
cintas a un plano conductor; en el caso contrario también se aprecia que si la anchura de 
las cintas es pequeña, la onda incidente atraviesa la rejilla sin ser prácticamente 
afectada; estos resultados son perfectamente esperables.
Respecto el ángulo de incidencia 0 se aprecia uña fuerte disminución de la 
transmisión en el plano (j)=0°, mientras que en el plano (|)=90o la variación es mucho
9 1
capítulo tres solución numérica..
más suave. También es destacable que cerca de la resonancia (figura 3A3.4.3-2) el 
decaimiento de la potencia transmisora es mucho más acusado que para bajas 
frecuencias en todos los ángulos de incidencia.
T '
>=o, 0=0
- * = 0  , 0=30 
• <J>=0 , 0=60
 *=45 . 0=30
0.4
- -<>=90 . 0=30
0.8 10.4 0.60.20
W/D
F igura  3.4.3.4.3-1
Coeficientes de transmisión del armónico de orden cero en función de la 
anchura de las cintas (W/D); incidencia normal y oblicua; D/A.=0.2.
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F igura 3 .4 .3 .4 .3 -2
C oeficientes de transmisión del armónico de orden cero en función de la 
anchura de las cintas (W/D); incidencia normal y oblicua; D A = 0 .9 .
3 .4 .3 .4 .4  C orr ien tes  superf ic ia les
Finalmente se ha representado la corriente superficial inducida en las cintas en 
tres frecuencias distintas y diferentes ángulos de incidencia; la anchura de las cintas se 
ha escogido W/D=0.5. Los resultados se plasman en las figuras 3.4.3.4.4-1, 2, 3, en 
las que aparece la parte real de la corriente Jy'(y) normalizada al valor máximo 
alcanzado por dicha corriente en el intervalo expuesto. El cálculo de la corriente se ha 
efectuado con la expresión genérica del MM (3.4.2-4); los coeficientes {In} son los 
obtenidos con el MMG.
Respecto la frecuencia puede observarse que la corriente superficial presenta 
variaciones más bruscas a altas frecuencias: el fenómeno de difracción es más acusado 
a medida que aumenta la frecuencia. También se aprecia una pérdida de la simetría 
respecto y=0 si la incidencia es oblicua. En todas las curvas se contempla que las 
corrientes tienden a 0 en los bordes de la cinta, lo que es previsible a la vista del factor 
introducido en las funciones {fn} (3.4.3.1-1).
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Parte real de la corriente superficial inducida en las cintas; incidencia
normal y oblicua; W /D=0.5; D A =1.6; N=5.
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F ig u ra  3 .4 .3 .4 .4 -3
Parte real de la corriente superficial inducida en las cintas; incidencia  
normal y oblicua; W /D=0.5; DA=5; N=8.
95
capítulo tres solución numérica..
3.4.4 Ecuación integral del modo tipo-H
3.4.4.1 Aplicación del MMG a la ecuación integral del modo tipo-H
Estudiaremos en este apartado la resolución de la ecuación integral (3.4.1-l.b) 
corespondiente al modo tipo-H; obviaremos los comentarios que puedan ser repetitivos 
respecto el apartado 3.4.3 (Ecuación integral del modo tipo-E).
Como funciones base de dominio completo para describir la corriente en la cinta 
escogimos funciones base cosenos, obteniendo malos resultados a frecuencias 
elevadas. Probamos con polinomios de Chebyshev de primera clase Tn(x), tal y como 
propone C.M. Butler [3-53], encontrando que las soluciones mejoraban 
sustancialmente. Estos polinomios se definen como:
Tn(x) = eos (n arccos(x)) (3.4.4.1-1)
resultando:
f„(y) = 4>o(y) - 1- .......,:Tn ( í ) , y e M ;  n=0...N-l (3.4.4.1 -2 )
V 1 -
con h=W/2. El término de la raíz da cuenta del comportamiento singular de la corriente 
en los bordes de la cinta [3-52], [3-53], [3-60], [3-61], [3-62]. Dichas funciones 
cumplen las condiciones de continuidad y derivabilidad requeridas en el intervalo M, 
constituyendo un conjunto completo sobre el mismo.
Pasemos a calcular los elementos de la matriz de impedancias y del vector 
excitación. Después de algunas manipulaciones matemáticas se obtiene:
Í=+oo
W it \  WIC
L U = ñ - ) a 2 j  Gi"®i(y)Jn(— i) (3.4.4.1-3.a)
j=-oo
- k , * a*"* W tc w it
Vm = <fm I g>  ----- ---------------- j m Jm(-D-P) (3.4.4.1-3.b)
ji co e D u
Í=+oo
, /  \  y  *  W  JC W  71 ,  .
J 2mml Gi *^ n( ”j^ “ O
Í=-oo
m, n = 0....N-1 (3.4.4.1-3.C)
^mn ~  ^^  —
9 6
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donde:
(3,4.4.1-4)
y Jn(x) es la función de Bessel de primera especie de orden n y argumento real x. 
Finalmente quedan por calcular los coeficientes de reflexión de los diferentes armónicos 
de Floquet; aplicando (3.3-19.b) se tiene:
m=N-l
anr =n -  2 (k2 -^kyn2) j / x(y) í>n*(>') dy = 4D (k2-kyn2) X 1™ j m Jm( D n)
n=0....N -l (3.4.4.1-5)
La resolución con el MMG ha sido implementada en el programa FORTRAN 
CINTAS_TH2, desarrollado en un VAX 4000-200; el algoritmo de dicho programa se 
detalla en el apéndice 7.
3.4 .4 .2  Análisis de la convergencia
Análogamente al caso del modo tipo-E, la suma de los elementos de la matriz de 
impedancias (3.4.4.l-3.c) se efectúa con 2M+1 sumandos, quedando también dos 
parámetros numéricos - N y M - por fijar cada vez que se aplique el algoritmo. Los 
sumandos de dicha serie pueden ser aproximados como (ver apéndice 2):
r  ' • *  t  ' W n  "  t  -J m (  £) v  Jn (  £  v . ~1—>oo
¡D2
2ji3W
tí 2 W k  tí 2 W tí  tí
cosCCn-m) -^) cos( ^  i) cos((n+m-l)^-) sen (—j j --i) sen^n+m-l)^-)
   +    +  - -----------------
(3.4.4.2-1)
siempre que se cumplan las condiciones (3.4.3.2-4) del modo tipo-E y también: 
D f4N2 - ni I » w 8tc
(3.4.4.2-2)
9 7
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La serie resultante para cada elemento de la matriz de impedancias es convergente, ya 
que la serie de cada uno de los tres términos es convergente [2-5].
3.4.4.2.1 Estudio de la convergencia  en función de N
Las gráficas presentadas en éste y en el siguiente apartado siguen la misma 
secuencia que las mostradas para el modo tipo-E.
Las figuras 3.4.4.2.1-1, 2, 3 muestran el coeficiente T" para diferentes 
espesores de las cintas: cuanto más anchas sean las cintas será necesario un N mayor, 
este hecho se nota especialemente a altas frecuencias, como puede observarse en la 
tercera de estas tres figuras. Comparando con las gráficas análogas del modo tipo-E, se 
concluye que para bajas frecuencias convergen más rápidamente-las soluciones del 
modo tipo-H, mientras que a altas frecuencias es al revés. A bajas frecuencias, un N=2 
ó 3 nos asegura una convergencia de 3 ó 4 cifras significativas, hecho que no ocurría 
en el modo tipo-E. A altas frecuencias la elección de N es delicada, especialmente si se 
pretende estudiar cintas de una anchura considerable; si la anchura de las cintas es 
menor de 0.6W/D un N=8 nos asegura una solución adecuada.
0 . 4 ----- 1----- 1----- «-----1----- 1----- 1----- 1 r
rp  f t o----- e----- e----- e----- e------e ------e----- e----- e------©
coo
0 .2 ----- ©—  W/D=0.1
-----0 —  W/D=0.5
0.1 ---- ©— W/D=0.9
n -  o------o------o------©------ e------ ©------©------ e>------ e------ o
. 0 1 L i i i i » 1-----1-----1-----1-----1----- '-----
' o  2 4 6 8 10 12
NUMERO DE FUNCIONES BASE (N)
F igu ra  3 .4 .4 .2 .1-1
Coeficiente de transm isión en función de N; incidencia normal; M=300
armónicos; D/X=0.2.
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Figura  3 .4 .4 .2 .1-3
Coeficiente de transm isión en función de N; incidencia normal; M=300
arm ónicos; D A = 5 .
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La incidencia no normal se trata en las figuras 3.4.4.2.1-4, 5, 6. Igualmente 
que en el modo tipo-E, se puede concluir que la convergencia respecto N si la 
incidencia es oblicua es del mismo orden que para incidencia normal.
Como conclusión, escogeremos N=5 si D/X<2 independientemente de W/D; si 
2<D/X<3, N=8 nos garantiza buenos resultados; si DA>3 debe examinarse con 




-©— 4>=0 , 9=0




NUMERO DE FUNCIONES BASE (N)
Figura 3 .4 .4 .2 .1 -4
Coeficiente de transmisión en función de N; incidencia normal y oblicua; 
M=300 armónicos; W/D=0.5; DA=0.2.
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T - e — $ = o , 0=0
-o— $=45 , 0=60
0.2
NUMERO DE FUNCIONES BASE (N)
F igura  3.4.4 .2 .1-5
Coeficiente de transmisión en función de N; incidencia normal y oblicua; 
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F igu ra  3 .4 .4 .2 .1-6
Coeficiente de transm isión en función de N; incidencia normal y oblicua;
M=300 armónicos; W/D=0.5; DA=5.0.
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3.4.4.2.2 Estudio de la convergencia en función de M
Las figuras 3.4.4.2.2-1, 2, 3 reflejan que a menor anchura de las cintas se 
requiere un mayor, como era de esperar según (3.4.4.2-2). Igual que en el modo 
tipo-E, a frecuencia altas es más costoso encontrar la estabilidad de las soluciones.
En este caso es también posible encontrar una fórmula para fijar el parámetro
Mmin*




El valor de c queda fijado de la forma: c=3 si W/D<0.4, c=5 si 0.4<W/D<0.7 y c=7 si 
W/D>0.7. Así, podemos elaborar la siguiente tabla para Mm¡n:
T ab la  3 .4 .4 .2 .2 -1




A la vista de los resultados concluimos que el modo tipo-H presenta una 
convergencia más rápida que el tipo-E respecto el parámetro M si N<6; esto se debe a
que el factor f4N 2-n
87c
es más pequeño que N si N<6. Para N>6 dicho factor puede
llegar a hacerse muy grande requiriéndose un Mmjn elevado, situación que 
encontraremos a altas frecuencias.
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F igura  3 .4 .4 .2 .2-3  
Coeficiente de transmisión en función de M; incidencia normal; N=8; D/A.= 5.
El estudio de la convergencia en función de M para incidencia oblicua está 
plasmado en las gráficas 3.4.4.2.2-4, 5, 6; se observa que si bien la convergencia es 
ligeramente más costosa en incidencia oblicua que en incidencia normal, los valores 
^min proporcionados por (3.4.4.2.2-1) son perfectamente válidos para cualquier 
ángulo de incidencia sobre la rejilla.
Respecto los coeficientes an“" y el test de la conservación de la potencia se 
pueden hacer los mismos comentarios que para el modo tipo-E.
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Coeficiente de transmisión en función de M; incidencia normal y oblicua;
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3.4 .4 .3  Com parac ión  con otros resultados
Estamos ya en condiciones de comparar la fiabilidad de nuestro algoritmo con 
los resultados encontrados en la bibliografía.
En la tabla 3.4.4.3-1 comparamos los resultados obtenidos con nuestro método 
(MMG) y los presentados por K. Uchida, T. Noda, T. Matsunaga (formulación en el 
dominio espectral) [3-21] y por L. Baldwin, A.E. Heins [3-3] (solución exacta 
obtenida analíticamente con la técnica de Wiener-Hopf). Los datos corresponden a 
incidencia normal y W/D=0.5; en la última columna está el error relativo (%) respecto la 
solución de Baldwin. La correspondencia en las tres primeras cifras significativas 
queda asegurada en todos los casos.
1 0 6
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T abla  3 .4 .4 .3-1
COEFICIENTE T" ; Incidencia normal; W/D=0.5
D/A, Uchida Baldwin MMG error rel.(%)
2 0.476754 0.476754 0.476643 0.02
3 0.556197 0.556198 0.556037 0.03
4 0.488655 0.488654 0.488609 0.01
5 0.523442 0.523452 0.523288 0.03
En la tabla 3A4.3-2 se exponen los resultados presentados en otro trabajo de 
K. Uchida, T. Noga, T. Matsunaga [3-19] y en el artículo de T. Hinata, T. Hosono 
(método de la adaptación puntual) [3-16] para diferentes casos, algunos en incidencia 
oblicua:
T ab la  3 .4 .4 .3 -2
COEFICIENTE T"
Uchida Hinata MMG err.rel. %
DA=0.5,W/D=0.5 , 0=0° , <j)=90° 0.12945 0.12945 0.12910 0.27
DA=0.5,W/D=0.5 , 0=60° , <j)=90° 0.048249 0.048268 0.048084 0.34
DA= 1.5,W/D= 1/3 , 0=15° , <|)=90o 0.70580 0.70580 0.705621 0.03
D/k=10,W/D=l/3 , 0=15° , <J)=90° 0.66524 0.66509 0.66277 0.37
Los resultados son muy buenos, asegurándonos la"concordancia de dos o tres 
cifras significativas.
1 0 7
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Finalmente, en la figura 3.4.4.3-1 comparamos nuestro método con el trabajo 
de H.A. Kalhor (método de la adaptación puntual) [3-9]. Los círculos corresponden a 
las soluciones de este autor y la línea continua muestra los resultados del MMG. Se 
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0 (°)
F igura  3.4.4.3-1
Coeficientes de transmisión de los armónicos de Floquet en función del 
ángulo 0. Comparación con el trabajo de H.A. Kalhor; los círculos 
representan los resultados de este autor y la línea continua los resultados 
del MMG. (<j)=90°; W/D=0.375; DA=1.6).
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3.4.4.4 Resultados
En este apartado presentamos resultados que nos muestren el comportamiento 
de las placas de cintas para el estado de polarización tipo-H, agrupados en función de 
varios parámetros; también se mostrará el valor de la corriente superficial inducida en 
las cintas. Se ha seguido la misma secuencia que para el modo tipo-E.
Conviene recordar en este apartado que los armónicos vectoriales de Floquet
tipo-E y tipo-H son degenerados, es decir, el armónico n queda descrito por el mismo 
vector número de ondas (kx,kyn,kZn) (definido en (2.2.3-4)) independientemente de
que sea tipo-E o tipo-H. En consecuencia, la estructura de armónicos propagativos y en 
corte que aparece en los armónicos tipo-H es idéntica a la de los armónicos tipo-E; 
lógicamente los coeficientes an-', an"" son diferentes en ambos estados de polarización.
3.4.4.4.1 Resultados en función de la frecuencia (DA,)
En la figura 3.4.4.4.1-1 se presentan los coeficientes Tn" para incidencia 
normal y W/D=0.5 en función del parámetro DA, proporcional a la frecuencia. Igual 
que en el modo tipo-E, aparecen las anomalías de Wood cuando DA es un entero. La 
primera resonancia cambia radicalmente el comportamiento transmisor de la rejilla: a 
bajas frecuencias (DA < 1) prácticamente toda la potencia es reflejada por la rejilla, 
mientras que después de la primera resonancia el comportamiento es diferente. Los 
resultados para incidencia oblicua están en las gráficas 3.4.4.4.1-2, 3, 4.
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F igura  3 .4 .4 .4 .1 -2
Coeficientes de transm isión de los armónicos de Floquet en función de la
relación DA; W/D=0.5; <j>=0°.
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Coeficientes de transmisión de los armónicos de Ffoquet en función de la
relación DA; W/D=0.5; <j>=90°.
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El comportamiento de las rejillas como polarizadores queda justificado si nos 
fijamos en la región de bajas frecuencias, ya que la señal es principalmente reflejada, en 
contra de lo que ocurre si la onda incide con polarización tipo-E (recordamos que para 
el modo tipo-E la señal transmitida es máxima a bajas frecuencias). La justificación de 
este comportamiento "complementario" entre modos tipo-E y tipo-H se explica con el 
Principio de Babinet [4-5], [4-6]. Mostramos el comportamiento a bajas frecuencias de 
Tq" y arg(To") en las figuras 3.4.4.4.1-5, 6 respectivamente. Para frecuencias 
inferiores a D A <0.2 el coeficiente de transmisión Tq" es inferior a 0.1, lo que 
confirma el funcionamiento de este tipo de estructuras como polarizador. Respecto del 
argumento del coeficiente de transmisión del armónico vectorial de orden 0 del modo 
tipo-H se concluye que las EPICPUD de cintas son estructuras no dispersivas (ver 
figura 3.4.4.4.1-6).
 <¡>=0, 8=0
-  -  <J>=0, 0 = 6 0
-  — <¡>=45, 9 = 6 0





F igura  3 .4 .4 .4 .1-5
Coeficiente de transmisión del armónico cero en función de DA a bajas 
frecuencias; incidencia normal y oblicua; W/D=0.5.
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F igura 3 .4 .4 .4 .1 -6
Fase del coeficiente de transmisión del armónico cero en función de D/X a 
bajas frecuencias; incidencia normal y oblicua; W/D=0.5.
3.4.4.4.2 Resultados en función de los ángulos de incidencia 0 y $
En la figura 3.4.4.4.2-1 se representa el coeficiente T" en función del ángulo 
de incidencia 0 para diferentes planos de incidencia a bajas frecuencias (D/X=0.2). Se 
observa que a medida que aumenta dicho ángulo las rejillas dejan de reflejar totalmente 
la señal incidente; este comportamiento varía con el ángulo <j): para el plano <j)=0° la 
transmitividad es máxima en 0=90°, mientras que para el plano <j)=90° las rejillas son 
totalmente reflectoras para cualquier ángulo de incidencia 0. Observando la figura
3.4.3.4.2-1 (modo tipo-E), se concluye que en el plano (|)=0o esta estructura actúa de 
filtro de polarización angular, de tal forma que a grandes ángulos de incidencia (0*90°) 
la componente tipo-H es transmitida mientras la del modo tipo-E es básicamente 
reflejada, al contrario de lo que ocurre si la incidencia es normal (0- 0°).
Para frecuencias cercanas a la aparición del primer armónico (DA=0.9) (figura
3.4.4.4.2-2) la respuesta del sistema es completamente diferente, habiendo planos de 
incidencia en los que aparecen armónicos de orden superior, lo que genera las
1 1 3
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correspondientes resonancias. Conviene notar que en esta frecuencia el plano <})=90o 
deja de reflejar la totalidad de la potencia incidente, salvo para las cercanías de 0=90°.
Las figuras 3.4.4.4.2-3, 4, 5 muestran los coeficientes Tn" de los distintos 
armónicos de Floquet cuando DA=1.6. La última de estas tres figuras nos muestra que 
el armónico de orden 0 tiende a ser reflejado a medida que el ángulo de incidencia 0 se 
aproxima a 90°. Este comportamiento es complementario al encontrado en la figura
3.4.3.4.2-5 para el modo tipo-E, encontrándose una aplicación de estos dispositivos 
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3.4.4.4.3 Resultados en función de la relación W/D
Se ha estudiado la variación de T" en función de la anchura de las cintas para 
dos frecuencias distintas; los resultados se plasman en las gráficas 3.4.4.4.3-1 
(DA=0.2) y 3.4.4.4.3-2 (DA=0.9). De la observación de dichas curvas se deduce que 
la transmitancia es máxima si las cintas son muy estrechas; según aumenta la relación 
W/D dicha transmitancia se aproxima a cero, igual que sucede con el modo tipo-E. La 
rapidez con que T" tiende a cero depende del ángulo de ataque y de la frecuencia. A 
frecuencias bajas dicho coeficiente decrece a un valor próximo a cero mucho más 
rápidamante que cerca de la resonancia.
Analizando las figuras 3.4.3.4.3-1, 3.4.4.4.3-1 se puede concluir que una 
anchura de cintas W/D=0.5 simula el comportamiento de un polarizador en la región de 
bajas frecuencias: si una onda linealmente polarizada incide sobre una EPICPUD de 
cintas, la componente del modo tipo-E es básicamente transmitida, mientras que la 
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Coeficientes de transmisión del armónico de orden cero en función de la 
anchura de las cintas (W/D); incidencia normal y oblicua; DA=0.9.
3 .4 .4 .4 .4  C orr ien tes  sup erf ic ia les
Finalmente se ha representado la corriente superficial inducida en las cintas en 
tres frecuencias distintas y diferentes ángulos de incidencia; la anchura de las cintas se 
ha escogido W/D=0.5. Los resultados se plasman en las figuras 3.4.4.4.4-1, 2, 3, en 
las que aparece la parte real de la corriente Jx"(y) normalizada al valor máximo 
alcanzado por dicha corriente en el intervalo expuesto. El cálculo de la corriente se ha 
efectuado con la expresión genérica del MM (3.4.2-4); los coeficientes {In} son los 
obtenidos con el MMG.
Respecto la frecuencia puede observarse que a altas frecuencias la corriente 
presenta variaciones más bruscas que para bajas frecuencias. También se aprecia una 
pérdida de la simetría respecto y=0 si la incidencia es oblicua. En todas las curvas se 
contempla que las corrientes son máximas en los bordes de la cinta, consecuencia de la 
elección de las funciones base que describen la corriente {fn} (ver ecuación 3.4.4.1-2).
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ESTUDIO DE LA DISPERSION 
ELECTROMAGNETICA DE UNA EPICPUD DE 




Las EPICPUD de cintas se fabrican normalmente impresas en una lámina 
dieléctrica que hace de soporte; en aplicaciones prácticas la lámina dielétrica debe 
perturbar lo menos posible el campo dispersado por la rejilla, por lo que se escogen 
láminas delgadas de constantes dieléctricas bajas. En este capítulo estudiamos la 
interacción de una onda electromagnética plana linealmente polarizada que incide sobre 
una rejilla de cintas impresa en una lámina dieléctrica de espesor d y constante 
dieléctrica relativa Ep Se ha hecho uso de la descomposición en armónicos vectoriales 
de Floquet tipo-E, tipo-H descrita en el capítulo 2.
La interacción de los armónicos dispersados por la rejilla con la placa dieléctrica 
puede realizarse con diferentes métodos; la revisión bibliográfica se presenta en el 
apartado 4.2. En el epígrafe 4.3 se describe la formulación empleada en esta memoria; 
hemos optado por utilizar la TMDG: esta técnica presupone que el campo 
electromagnético difractado por la rejilla "en el aire" interacciona con la lámina 
dieléctrica. Se describen las MDG y MTG de los elementos involucrados en el 
problema: rejilla de cintas, desadaptación entre dos medios dieléctricos (para abordar la 
interacción de los armónicos en las interfases aire-dieléctrico y dieléctrico-aire), y 
transmisión en un medio dieléctrico. Conectando en cascada las matrices 
correspondientes se obtiene la matriz de transmisión de la estructura rejilla de 
cintas+dieléctrico de la que se extraen los coeficientes de reflexión y transmisión., El 
algoritmo resultante queda determinado numéricamente por el número de armónicos de 
Floquet utilizados (N^p).
En el apartado 4.4 se hace un estudio general de la convergencia del método en 
función de los parámetros involucrados, presentando gráficas del comportamiento de 
estas estructuras. En 4.4.1 se hace el análisis en función de la frecuencia. 
Seguidamente (en 4.4.2) se estudia la estructura de ondas estacionarias generada en el 
interior del dieléctrico por las reflexiones múltiples de los armónicos de Floquet 
propagativos y en corte. Los efectos de la constante dieléctrica del sustrato en la 
convergencia del método se tratan en 4.4.3. En 4.4.4 se hace un estudio de la 
transmitancia de estas estructuras en función de los ángulos de incidencia 0, <(), 
comparando los resultados con lo que se obtuvieron cuando no hay lámina dieléctrica. 




L.B. Withboum, R.C. Compton, R.C. McPhedran [4-5] (1985), [4-6] (1984) 
presentan las fórmulas analíticas de las impedancias que simulan una EPICPUD que 
separa dos espacios de diferente constante dieléctrica (Modelo de Línea de 
Transmisión); los resultados son válidos para incidencia normal. En primer lugar hacen 
una revisión y corrección de algunas expresiones aparecidas en la bibliografía, y 
posteriormente aplican el Principio de Babinet para obtener sus ecuaciones.
A. Matsushima, T. Itakura [3-56] (1985) estudian la difracción de una onda con 
polarización tipo-E sobre una EPICPUD impresa en un sustrato dieléctrico. Abordan el 
problema con la Técnica del Análisis Modal, definiendo el campo en tres regiones: la 
región desde donde incide la onda, la placa dieléctrica y el semiespacio final. Obtienen 
una ecuación integral que resuelven con el MMG. Te-Kao Wu [4-1] (1987) hace un 
tratamiento similar para ambas polarizaciones e incidencia oblicua.
M. Ando, M. Murota [4-2] (1986) obtienen expresiones analíticas para bajas 
frecuencias de los coeficientes de reflexión y transmisión de una EPICPUD impresa en 
una placa dieléctrica: plantean las ecuaciones integrales del Análisis Modal, 
aproximando dichas ecuaciones con lo que denominan "aproximación de bajas 
frecuencias". Estudian la incidencia oblicua de una onda arbitrariamente polarizada 
proyectando las componentes de los campos eléctrico y magnético en la rejilla.,
K. Uchida, T. Noda, T. Matsunaga [4-3] (1988) resuelven el problema de una 
EPICPUD impresa en un sustrato multicapa formado por tres dieléctricos distintos de 
diferente espesor; analizan los dos estados de polarización con incidencia oblicua. Los 
mismos autores presentan un trabajo [4-4] (1989) en el que el periodo elemental está 
compuesto por cintas de diferente anchura inmersas en un dieléctrico. En ambos 
trabajos aplican el teorema del muestreo en el dominio espectral.
A. Kondo, K. Kagoshima [4-7] (1989) estudian cómo aumentar la reflexión 
de la componente paralela a las cintas añadiendo una capa dieléctrica espaciada por aire 
al dieléctrico que hace de soporte a la rejilla. El problema de difracción lo resuelven con 
Análisis Modal y el método de la adaptación puntual ("point-matching").
M.A. Cembellín [4-10] (1991) hace el estudio de estructuras multicapa 
formadas por tiras conductoras y dieléctricos mediante la Técnica del Análisis Modal; 
las ecuaciones resultantes son resueltas con el Método de la Adaptación Puntual, y la 
conexión en cascada se realiza con la TMDG.
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4.3 FORMULACION DE LA ESTRUCTURA "1 EPICPUD DE 
CINTAS SOBRE UN SUSTRATO DIELECTRICO" CON 
MATRICES DE DISPERSION GENERALIZADAS
4.3.1 Planteamiento del problema
La estructura que pretendemos estudiar consta de una EPICPUD de cintas 
impresa en una placa dieléctrica de espesor d y constante dieléctrica relativa 6p como se 
muestra en la figura 4.3.1-1. El medio dieléctrico se considera lineal, isótropo, 
homogéneo y sin pérdidas; supondremos también que es un medio no magnético 
(|I=|íq). El conjunto está inmerso en el aire (£^=1).
inc
F igura 4.3.1-1
Geometría del problema que se aborda en este capítulo: difracción 
electromagnética a través de una EPICPUD de cintas impresa en una lámina 
dieléctrica de espesor d y constante dieléctrica er.
El estudio de esta estructura se puede hacer con varias técnicas, como se 
comentó en los antecedentes (4.2). Para m odelizar el sistema proponemos las 
siguientes hipótesis de trabajo: la onda incidente se difracta en la rejilla, generando
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infinitos armónicos de Floquet conforme se ha discutido en los anteriores capítulos ( 
los procedimientos para calcular los coeficientes de reflexión y transmisión asociados a 
dichos armónicos están en el capítulo 3). Las ondas dispersadas por la rejilla 
interaccionan con la placa dieléctrica, reflejándose y transmitiéndose en élla. 
Admitiremos que la estructura del campo electromagnético en el interior del dieléctrico 
es igual a la propuesta para el aire, es decir, la descomposición en armónicos 
vectoriales de Floquet de los modos tipo-E, tipo-H (ecuación (2.2.4-1)) es aplicable al 
campo en el interior del dieléctrico sustituyendo el valor de la longitud de onda en el 
vacío (X) por el de la longitud de onda en el dieléctrico (k^=X/^[zT). El ángulo 0 de 
incidencia de los armónicos en el interior del dieléctrico se calcula con la Ley de Snell. 
Por hipótesis, supondremos que la generación de los armónicos de Floquet y la 
interacción de estos armónicos con la lámina dieléctrica son fenómenos independientes, 
y en consecuencia los trataremos por separado. Para estudiar el problema utilizaremos 
la técnica de las matrices de dispersión, explicada en el apartado 2.3. La interacción de 
los armónicos generados por la rejilla con la placa dieléctrica es muy fuerte, ya que la 
separación entre la placa dieléctrica y las cintas es nula: todos los armónicos, estén en 
corte o no, se reflejarán y transmitirán en el dieléctrico. En consecuencia, analizar el 
problema con la TMDC será insuficiente, ya que tenemos muchos armónicos 
involucrados en la interacción: será necesario recurrir a la TMDG.
El primer paso a seguir en la implementación de la TMDG será distinguir las 
distintas etapas elementales que componen el sistema, y asociar a cada etapa la 
correspondiente MDG. Las etapas que componen nuestro sistema son básicamente dos 
(ver figura 4.3.1-2): la rejilla de cintas y la placa dieléctrica. Calcularemos cada una de 









F igura  4 .3.1-2
Descomposición del problema de la dispersión electromagnética a través de 
una rejilla impresa en un sustrato dieléctrico.
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4.3.2 Matrices S y T de una EPICPUD de cintas
La obtención de la MDG de una EPICPUD de cintas fue descrita en el apartado
2 3 3 .2  de una forma genérica. Considerando los armónicos de Floquet desde el A
hasta el B, la MDG, denominada S 5* , a='," queda definida de la forma:
11 (m,n) = ( am )n ’ SC 12 (m,n) = 21 (m,n)
«C 21 (m,n) = ( am ^  *. S C 2 2 ^  = SC 1 1 ^
m , n = A B (4.3.2-1)
Recordemos que el tamaño de dichas submatrices es N ^ x N ^ , donde Naf^B-A+1, 
y que se han construido haciendo incidir cada uno de los N a rm ó n ic o s  de Floquet 
tipo-E o tipo-H considerados con amplitud unidad en la rejilla, estén o no en corte. El 
superíndice "n" indica el modo incidente en cada caso.
La interacción con el dieléctrico no produce acoplos entre los modos tipo-E y 
tipo-H por dos razones:
i) Las componentes de los campos transmitidos y reflejados se generan por 
continuidad de las componentes incidentes, no pudiéndose crear componentes 
"nuevas" (ver el apéndice 3).
ii) No se han considerado las pérdidas en el dieléctrico.
Por estas causas no se ha escogido la formulación (2.3.3.2-4) que si preve el 
posible acoplo entre los modos tipo-E, tipo-H. En consecuencia se tendrán matrices 
independientes para dichos modos en el estudio de esta interacción.
La MTG se obtiene numéricamente a partir de las expresiones (2.3.3.3-3), y se 
ocdenotará como HL .<c
4.3.3 Matrices S y T de una placa dieléctrica
La simulación con la TMDG de la interacción de los armónicos reflejados y 
transmitidos por la rejilla con la placa dieléctrica se divide en tres fases: desadaptación 
aire-dieléctrico, transmisión en el dieléctrico y desadaptación dieléctrico-aire. En 
consecuencia, tendremos que calcular las matrices de dispersión y transmisión de una
1 3 1
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desadaptación entre dos medios dieléctricos, y la de la propagación de una onda en un 
medio.
4.3.3.1 Matrices S y T de una desadaptación entre dos medios 
d ie léc trico s
En el apéndice 3 están calculados los coeficientes de reflexión y transmisión de 
la interfase dieléctrica entre los medios I y II (caracterizados por las constantes 
dieléctricas e^, e ^ )  del m-ésimo armónico de Floquet tipo-E o tipo-H, denotados como
OG OGPm(ljl) y Xm(ljl) respectivamente. Como los elementos de la MDG son dichos
OGcoeficientes, denominando a la matriz de desaptación entre los dieléctricos se
tiene:
S f(I,n)ll^m ,n  ^=  Pm(IJI) ^  ’ S f(I,n)12^m ’n  ^=  Xm(HJ)5jnn
Sf(I,n)21^ m,n  ^ Xm(I,n)5fnn ; Sf(I,n)22^ m,n  ^ Pm(nj)5mn
m , n = A B (4.3.3.1-1)
La función Smn es la Delta de Kronecker, y representa el hecho de que cuando incide 
un armónico m en la placa dieléctrica ningún nuevo armónico es generado, en contra de 
lo que sucedía en el caso de una rejilla (cada vez que incide un armónico se inducen
infinitos nuevos órdenes difractados). Las submatrices S 
diagonales.
a son por tanto
Las MTG se calculan analíticamente con las expresiones (2.3.3.3-3) y con los 
coeficientes de transmisión y reflexión del apéndice 3, resultando:
kzmi Z mTI
mil 2 Z mII
+  ' r ,  + '
T f(I,II)12^m ,n  ^ k ^ ^  2 Z + ' 5mn ’ T f f ( u W m ,n  ^ T f(I,II)12^m ’n ^
mn
m , n = A B (4.3.3. l-2.a)
para el modo tipo-E, y para el modo tipo-H:
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Tf(IJI)ll^m ’n  ^ k £ 2 Z + " 5mn * T f(IJI)22Ím,n  ^ T f(I ,II)lím ’n^
zmii q L
Tf(I,II)12Ím’n  ^= k e 2 Z + " 5mn ; T^TO21^m,n^ = T f(I,II)12^m ,n^
Kzmn trl Z mI
m , n = A B (4.3.3.l-2.b)
4.3.3.2 Matrices S y T de la propagación en un medio
Una onda plana con constante de propagación (3 sufre un desfase e"JPd al 
propagarse a través de un medio de espesor d; en consecuencia, la MDG a través de la
CLpropagación en dicho medio, denominada será:
S “n(m,n) = 0 ; S “ ¿m,n) = e-j^md 5mn
Spa21(m,n) = e'jk^ d 8mn ; S«2^m,n)= 0
a  = ; m , n = A B (4.3.3.2-1)
El factor kZm se calcula con la expresión (2.2.3-4.c) considerando la longitud de onda
en el dieléctrico correspondiente. Los coeficientes de reflexión son cero, ya que la señal
no "tropieza” con ninguna discontinuidad. Las submatrices también son diagonales en
este caso porque no hay generación de armónicos. Debido a la degeneración entre 
modos tipo-E, tipo-H el factor de propagación kZm es igual para los modos tipo-E,
tipo-H: en consecuencia las matrices S^y son idénticas para ambos estados de
polarización.
Las MTG son iguales para ambos modos; teniendo en cuenta las ecuaciones de 
transformación de parámetros S a T (2.3.3.3-3), se tiene:
T “  i(m,n) = e-jkzmd 5mn ; Tp12(m,n) = 0
T p21(m ’n) = 0 ; T “ ¿ m,n)= e +jkzmd Smn
a  = ; m , n = A.....B (4.3.3.2-2)
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Conviene puntualizar que para los modos radiantes los elementos de la matriz son
números imaginarios con módulo unidad (kZm es real), mientras que si los modos están 
en corte (kZm es imaginario puro) dichos elementos son números reales.
La MTG de la placa dieléctrica, se obtendrá multiplicando las
correspondientes MTG que simulan la desadaptación aire-dieléctrico, propagación en el 
dieléctrico y desadapatación dieléctrico-aire, quedando de la forma ( ver ecuación 
(2.3.3.3-5)):
T d = Tfp,A) Tp  TíU ,d) = <4 -3-3-2'3)
Los subíndices I, II se han cambiado por A, D, refiriéndose estos últimos al aire y al 
dieléctrico respectivamente.
4.3.4 Matrices S y T del s is tem a total
Una vez hemos caracterizado la placa dieléctrica sobre la que está impresa la 
EPICPUD de cintas, la MTG de la estructura: "rejilla de cintas + placa dieléctrica" viene 
dada por:
: a = v ' (4 -3 -4 ‘ 1)
La MDG de esta estructura, denotada por 2?^ se calcula numéricamente mediante la
transformación entre parámetros T a S (2.3.3.3-4), y corresponde al cuadripolo de la
figura 4.3.4-1. Los elementos de dicha matriz serán los coeficientes de reflexión y
octransmisión del armónico considerado. Por ejemplo, la submatriz contiene los
occoeficientes de transmisión en el sentido del plano 1 hacia el 2; en la columna 
(m,0) están los coeficientes de transmisión de los armónicos dispersados cuando el
OCarmónico 0 es el incidente; el elemento S (A,0) corresponde al coeficiente de
transmisión del armónico A cuando el 0 es el incidente. Como los armónicos incidentes 
se han considerado de amplitud 1, los componentes de la MDG coinciden con los 
coficientes a ja y a^01; en consecuencia, podremos asociarles su correspondiente 
coeficiente en potencia R^, T® definidos en (3.3^23). Dichos coeficientes tendrán que






Cuadripolo básico para el estudio con MDG de EPICPUD de cintas impresas en
dieléctrico .
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4.4 ESTUDIO DE LA CONVERGENCIA Y RESULTADOS
El método numérico presentado ha sido implementado en el programa 
FORTRAN GIRPL1, desarrollado en un VAX/4000-200; el algoritmo del programa y 
la utilización del mismo se describen en el apéndice 7. En este apartado se hace un 
estudio de la convergencia del método en función del principal parámetro numérico que 
lo caracteriza N^p: dicho parámetro condiciona la fiabilidad del método y el tiempo de 
cálculo del algoritmo, ya que define el rango de las matrices de dispersión y 
transmisión con las que se trabaja. En las figuras mostradas pretendemos obtener dos 
tipos de información: convergencia de las soluciones y comportamiento del sistema en 
función de los diferentes parámetros independientes que intervienen en el problema 
(DA-, d, Ep y ángulos de incidencia 0, <j>).
4.4.1 Estudio del s is tem a rejilla de cintas+dieléctrico en 
función de la frecuencia (DA,)
En la tabla 4.4.1-1 se presentan los coeficientes de transmisión de los 
armónicos vectoriales de los modos tipo-E y tipo-H, en función del número de 
armónicos de Floquet (N^p) utilizados para el cálculo en tres frecuencias distintas:
i) Una situación alejada de la primera resonancia (bajas frecuencias): DA = 0.2
ii) Cerca de la primera resonancia: DA = 0.9
ni) Entre la primera y la segunda resonancia: DA =1.6
Para los dos primeros casos es evidente que como mínimo se necesita un armónico de 
Floquet (el de orden cero: A=B=0) para efectuar el algoritmo, mientras que para el 
tercer caso serán necesarios como mínimo los armónicos -1, 0, +1 (A=-l, B=+l), ya 
que los tres propagan energía. Se han considerado hasta 15 armónicos de Floquet; N^p 
superiores determinaban dificultades en la inversión de las matrices. El Principio de 
Conservación de la Energía se verifica con un error relativo inferior al 0.1%.
La contribución de los armónicos espaciales no radiantes es menor cuanto más
elevado sea su orden (Iml mayor); por otro lado, un mismo armónico contribuye menos
a bajas que a altas frecuencias. Estos dos fenómenos, de gran trascendencia en la
elección del parámetro Ny^p, tienen su explicación en el siguiente fenómeno: para un
-ik zarmónico que está en corte, la exponencial e J Zm toma el valor (en incidencia normal):
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exp(-jkZ[nz) = - exp(-lkZ[j]lz) = exp
donde cD es la velocidad de propagación de la luz en el medio dieléctrico, y f es la 
frecuencia de operación. El armónico se atenúa a medida que penetra en el dieléctrico. 
La contribución de cada armónico será menor a bajas que a altas frecuencias, ya que el 
término del interior de la raíz de la ecuación (4.4.1-1) es mayor cuanto más baja sea la 
frecuencia (para un armónico en corte). De otro lado, si estamos a frecuencia fija, los 
armónicos no propagativos se atenúan más rápidamente cuanto mayor sea su orden 
espectral (mayor Iml), ya que el factor del interior de la raíz será un número mayor.
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Tabla 4.4.1-1
COEFICIENTES Tn, Rn
Incidencia normal; W/D=0.5; D=1 mm; d=0.254 mm; ^  = 2.17
Naf T0'(DA=0.2) Tq"(DA=0.2) Tq'(DA=0.9) Tq"(DA=0.9)
1 0.912956 0.022813 0.685808 0.513532
3 0.88755 0.023205 0.535763 0.913169
5 0.880589 0.023218 0.587792 0.918015
7 0.878643 0.023221 0.588926 0.918104
9 0.876560 0.023222 0.590527 0.918212
11 0.875969 0.023223 0.590627 0.918228
13 0.875008 0.023223 0.591022 0.918244
15 0.874859 0.023223 0.590240 0.918247
N a f I  T0,(DA=1.6) | T+1'(DA=1.6) 1 T0"(DA=1.6) T+1"(DA=1.6)|
3 0.244775 0.107150 0.293205 0.113475
5 0.785132 0.036110 0.208011 0.108682
7 0.480583 0.021122 0.200735 0.108511
9 0.368801 0.037737 0.200650 0.108521
11 0.339404 0.042638 0.200376 0.10852
13 0.309484 0.047933 0.200370 0.108524
15 0.292596 0.055196 0.200326 0.108525
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La observación de la tabla 4.4.1-1 nos confirma las dos hipótesis 
anteriormente previstas: a bajas frecuencias (DA = 0.2) la convergencia es más rápida 
que cerca de la primera resonancia (DA = 0.9); entre la primera y segunda 
resonancias (DA =1.6) las soluciones son muy inestables incluso con 15 armónicos 
considerados.
La función de transferencia para el armónico fundamental en función de DA 
con incidencia normal se presenta en las figuras 4.4.1-1, 2 para los modos tipo-E, 
tipo-H; los cálculos se han efectuado con diferente número de armónicos espaciales. 
En las curvas se detecta que a medida que la relación DA es mayor, la convergencia 










C oeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de la 
relación D A  para el modo tipo-E; este tipo de cálculos se realiza variando la 
frecuencia y fijando D =lm m . Para cada curva se ha variado el número de 
armónicos de Floquet (N ^ p ) utilizados en el cálculo (W /D=0.5; incidencia
normal; d=0.254mm; er= 2 .1 7 ).
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C oeficiente de transm isión del armónico fundamental en función de la 
relación D/X para el modo tipo-H; este tipo de cálculos se realiza variando la 
frecuencia y fijando D =lm m . Para cada curva se ha variado el número de 
armónicos de Floquet (N ^ p )  utilizados en el cálculo (W /D=0.5; incidencia
normal; d=0.254mm; er= 2 .1 7 ).
Conviene anotar la diferencias encontradas entre el sistema bajo estudio (placa 
de cintas + dieléctrico) y la placa de cintas inmersa en el aire (estudiada en el capítulo 
3); para ello observaremos la curva correspondiente al armónico fundamental (n=0) 
de las figuras 3.4.3.4.1-1 y 3.4.4.4.1-1. En el rango de frecuencias comprendido 
antes de la primera resonancia notamos una disminución acusada de la transmitancia 
para el modo tipo-E. De otro lado se encuentra que la estructura de resonancias ha 
cambiado sustancialmente respecto la que se obtuvo cuando no había placa dieléctrica; 
la aparición de estas resonancias se justifica en el siguiente epígrafe (4.4.2).
En las figuras 4.4.1-3, 4, 5, 6 presentamos los coeficientes de transmisión 
(en módulo y fase) de los modos tipo-E, tipo-H en la región de bajas frecuencias con 
el fin de estudiar si el dieléctrico afecta sustancialmente a las características 
"polarizadoras" de la rejilla impresa en una placa dieléctrica; en dichas gráficas se 
incluyen las curvas para el caso en que no hay dieléctrico (incidencia normal); se 
consideró en el capítulo anterior que las rejillas funcionan como un "buen
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polarizador" si DA<0.2. Podemos observar que el coeficiente Tq' disminuye si 
comparamos dicho coeficiente con el caso en que no hay dieléctrico (curvas de 
incidencia normal). Analizando las otras curvas (con dieléctrico en incidencia oblicua) 
es notorio el hecho de que el sistema pierde capacidad transmisora en el plano <t>=0°. 
La región en que este sistema puede trabajar como polarizador queda restringida a la 
zona DA<0.1. El comportamiento del coeñciente Tq" no presenta variaciones 
acusadas respecto el caso en que la rejilla está en el aire. Respecto a las fases de los 
coeficientes de transmisión se aprecia una pérdida de linealidad si D A >0.2. 
Lógicamente este razonamiento es válido para la lámina dieléctrica que hemos 
insertado (£,.=2.17, d=0.254mm); en una aplicación real habría que hacer un estudio 
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Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de la 
relación DA para el modo tipo-E a bajas frecuencias; la primera curva de la 
leyenda correponde al caso en que la rejilla está en el aire (N^p=3; W/D=0.5;
D=lmm; d=0.254mm; £,=2.17).
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F igura  4 .4 .1-4
Fase del coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función 
de la relación D/X para el modo tipo-E a bajas frecuencias; la primera curva 
de la leyenda correponde al caso en que la rejilla está en el aire (N ^p = 3 ; 
W/D=0.5; D=lmm; d=0.254mm; £,-=2.17).
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Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de la 
relación D/X para el modo tipo-H a bajas frecuencias; la primera curva de la 
leyenda correponde al caso en que la rejilla está en el aire (N^p=3; W/D=0.5;
D=lmm; d=0.254mm; £,-=2.17).
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F igura 4.4.1-6
Fase del coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función 
de la relación D/X para el modo tipo-H a bajas frecuencias; la primera curva 
de la leyenda correponde al caso en que la rejilla está en el aire (N ^ p = 3 ;  
W/D=0.5; D=lmm; d=0.254mm; £,-=2.17).
4.4.2 Estudio de las ondas estacionarias generadas en el 
interior del dieléctrico
Los armónicos espaciales difractados por una EPICPUD de cintas son 
transmitidos a la placa dieléctrica. La propagación de estas ondas electromagnéticas a 
través de la lámina dieléctrica puede ser comparada con el problema de la transmisión 
de una onda plana en una placa dieléctrica que separa dos medios de igual índice de 
refracción. El problema puede ser tratado con diferentes procedimientos: sumando la 
aportación de las infinitas ondas reflejadas y transmitidas, haciendo una simulación 
con un Modelo de Línea de Transmisión [2-19] o imponiendo las condiciones de 
contorno de los campos eléctrico y magnético en las interfases correspondientes [4- 
9]. Es bien conocido que en el interior de la lámina dieléctrica se genera una 
estructura de ondas estacionarias. La separación entre los máximos (o los mínimos) 
de la onda estacionaria formada viene dada por:
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P z = t í  q ; q = 1, 2, 3,....  (4.4.2-1)
siendo p el factor de propagación de la onda en el interior del dieléctrico y z la 
separación entre máximos; esta ecuación determina el "periodo" de la onda estacionaria 
(entendido como periodo espacial de repetición). Esta condición la aplicaremos a todos 
los armónicos propagativos que existan en el interior del dieléctrico, siendo p = kZm,
resultando pues una estructura de ondas estacionarias en la que contribuyen todos los 
armónicos radiantes en el interior de la lámina. Puede darse el caso de que existan 
armónicos propagativos en el interior de la placa que están en corte en el aire: 
veamóslo. La ecuación (2.2.3-4.C) define el factor de propagación del armónico m; 
para incidencia normal dicha ecuación puede expresarse de la forma:
kz" = 2W í x í ‘ P T  ( 4 A 2 - 2 )
siendo n el índice de refracción del medio en que se propaga la señal (n=*\féT). 
Supongamos que estamos cerca de la situación de corte (por debajo de él), y por tanto
i  -  , s =— . -  -
dieléctrico, si n es suficientemente grande, el cociente—puede ser superior a j j ,  y por
tanto dicho armónico pasa a ser propagativo en el interior del dieléctrico. Sobre esos 
armónicos también deberá aplicarse la condición de interferencia (4.4.2-1).
La condición de separación entre máximos (4.4.2-1) nos permite calcular el 
período de repetición de la interferencia generada por cada armónico, es decir, la 
distancia entre dos máximos consecutivos. El valor de dicho periodo para cada 
armónico m es:
tm = ------ = = =  (4.4.2-3)
n_^ 2 frnj2
Para centrar estas ideas hemos ejecutado el programa GIRPL1 con diferentes 
configuraciones, haciendo un barrido con el parámetro d (espesor del dielétrico) a 
frecuencia fija y presentando curvas con diferentes N^p. Se ha escogido W/D=0.5, 
D=1 mm, 0=(j)=Oo y un dieléctrico con £j. = 2.17.
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Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-E; se ha variado el N ^p  (D/A,=0.2; 






-  -NAF=3 
 NAF=5
- - - NAF=7
0.01
0 2 3 5 6 7 81 4
d (mm)
F igura 4.4 .2-2
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-H; se ha variado el N ^p  (DA=0.2; 
incidencia normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
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Las figuras 4.4.2-1, 2 presentan los coeficientes T q '  y T q "  para una situación 
alejada del corte D/A.=0.2; el único armónico propagativo tanto en el interior como en el 
exterior del dieléctrico es el fundamental. Como es de esperar, aparece la típica 
estructura de ondas estacionarias; para el modo tipo-E la transmitancia varia entre 0.8 y 
1, mientras que para el modo tipo-H casi no se transmite energía. Se requiere utilizar un 
Nap>3 para obtener unos resultados fiables.. La separación entre máximos coincide con 
el valor previsto por la fórmula (4.4.2-3), que en este caso coincide con la mitad de la 
longitud de onda de la señal en el dieléctrico.
La contribución de los armónicos de orden superior en corte no es muy 
importante en este primer caso, ya que dichos armónicos están muy alejados del corte, 
atenuándose muy rápidamente al penetrar en el dieléctrico. Para estudiar dicha 
atenuación hemos definido el coeficiente de atenuación A^(z) de la forma:
x a  a a
A “ (z) s  A “ (z=0) e'jkzm ; A “ (z=0) = ; a  = (4.4.2-4)
m w  m v / _ a  a ’ v yxo ao
Este coeficiente da cuenta de la atenuación del m-ésimo armónico de Floquet tipo-E, 
tipo-H. El factor A ^(z= 0)  es la amplitud del campo transmitido al dieléctrico del
armónico m considerado normalizada con la amplitud del campo transmitido del 
armónico 0. La representación en dB de dicho coeficiente queda:
Am“(z) (dB) = 20 lg (A “(z)) = - [201g(e) I k J ]  z + [20 lg(A^(z=0))] (4.4.2-5)
ecuación de una recta cuya pendiente es proporcional a la rapidez con que se atenúa el 
armónico al entrar en el dieléctrico, y cuya ordenada en el origen depende de la 
amplitud del campo transmitido. Conviene notar que para un mismo armónico la 
pendiente de la recta es idéntica para los dos estados de polarización tipo-E, tipo-H 
debido a la degeneración modal existente; las ordenadas en el origen sí que difieren para 
ambos estados de polarización. Las figuras 4.4.2-3,4 muestran el coeficiente (4.4.2-5) 
para el caso de las figuras 4.4.2-1,2; se aprecia una atenuación muy brusca para todos 
los armónicos. También deducimos del análisis de estas curvas que a medida que 
aumenta el orden del armónico considerado, la pendiente de la recta es más acusada, 
causando una atenuación más rápida en el dieléctrico y restando por tanto importancia a 
la contribución de dicho armónico.
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Figura 4.4.2-3
Coeficiente de atenuación de los armónicos no propagativos en función de 
la distancia recorrida en el dielétrico; modo tipo-E; (DA=0.2; incidencia 
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Figura 4 .4 .2-4
Coeficiente de atenuación de los armónicos no propagativos en función de 
la distancia recorrida en el dielétrico; modo tipo-H; (D/A,=0.2; incidencia 
normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
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Las figuras 4.4.2-5, 6 muestran los coeficientes T q ' y T q "  para el caso 
DA=0.9, situación en que el dieléctrico soporta los armónicos -1, 0, +1, mientras que 
en el aire sólo se propaga el fundamental. La situación cambia radicalmente respecto a 
la encontrada en las figuras 4.4.2-1, 2; en primer lugar notamos que aunque los 
armónicos -1, +1 no propaguen energía en al aire, su inclusión en el cálculo es 
sustancial, ya que la curva obtenida con N^p = 1 es muy diferente de las presentadas 
con N^p > 1. Por otro lado, se aprecia también que = 3 proporciona una 
convergencia aceptable de los resultados. Respecto a la estructura de ondas 
estacionarias se ha encontrado que la separación entre máximos y mínimos coincide con 
la prevista por la ecuación (4.4.2-3) para cada armónico. Las figuras 4.4.2-7, 8 
muestran el coeficiente A^Cz) (dB) para este caso; la atenuación de los armónicos es
más lenta que en la situación anterior (DA=0.2), corroborando el hecho de que al 









F igura  4.4.2-5
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-E; se ha variado N ^p  (D/X=0.9; 
incidencia normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
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Figura 4.4.2-6
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-H; se ha variado N ^p  (DA=0.9; 
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Figura 4 .4.2-7
Coeficiente de atenuación de los armónicos no propagativos en función de
la distancia recorrida en el dielétrico; modo tipo-E; (DA=0.9; incidencia
normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
149
capítulo cuatro est. de la conv. y resultados
-400
-600
- n = 3
-800
n=5
- 1 0 0 0
z (mm)
F igura  4.4.2-8
Coeficiente de atenuación de los armónicos no propagativos en función de 
la distancia recorrida en el dielétrico; modo tipo-H; (DA=0.9; incidencia 
normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
Finalmente, hemos estudiado una situación en que tanto en el aire como en el 
dieléctrico el único armónico que no está en corte es el fundamental, pero los armónicos 
-1, +1 están muy próximos a ser propagativos en el interior del dieléctrico (DA = 
0.65). Los resultados se presentan en las figuras 4.4.2-9, 10. Las curvas con N ^pM  
tienen el mismo periodo que la curva calculada con N^p = 1, ya que los armónicos -1, 
+1 no contribuyen como armónicos radiantes, no generando pues ninguna onda 
estacionaria en el interior del dieléctrico, si bien la amplitud de la oscilación sí que se 
altera al tener presentes estos dos armónicos en los cálculos. Se demuestra pues que la 
inclusión de los armónicos -1, +1 es decisiva en este cálculo.
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F igura 4 .4.2-9
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-E; se ha variado N ^p  (D/X=0.65; 
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F igura 4 .4 .2-10
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
espesor del dieléctrico para el modo tipo-H; se ha vanado N ^p  (DA=0.65; 
incidencia normal; W/D=0.5; D=lmm; er=2.17).
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En resumen, se puede concluir que el comportamiento del sistema EPICPUD de 
cintas + placa dieléctrica varía sustancialmente respecto si la rejilla está inmersa en el 
aire. Este comportamiento se evidencia más a altas que a bajas frecuencias. Si variamos 
(numéricamente) el espesor del dieléctrico obtenemos una estructura de ondas 
estacionarias generada por los armónicos propagativos en el interior del dieléctrico, 
armónicos que deben ser considerados al efectuar los cálculos. El efecto de variar la 
frecuencia debería ser el mismo que el de variar la anchura del dieléctrico respecto la 
estructura de ondas estacionarias, si bien ésto no sucede debido principalmente a que el 
coeficiente de transmisión de los armónicos de Floquet no es constante con la 
frecuencia, presentando las resonancias debidas a las Anomalías de Wood. En 
consecuencia, las figuras 4.4.1-1, 2 (epígrafe anterior) muestran una estructura de 
resonancias compleja, debida pues a la combinación de las resonancias propias de la 
rejilla (Anomalías de Wood) y a la de los armónicos de Floquet en el interior del 
dieléctrico (onda estacionaria).
4 .4 .3  Estudio d e  la co n v e rg en c ia  en función d e  la 
co n s tan te  dieléctrica del sustra to  er
Analizamos en este epígrafe el efecto de variar la constante dieléctrica relativa 
del sustrato (sr) en la convergencia de las soluciones. Las gráficas presentadas 
muestran barridos de los coeficientes T ¿, T q" en función del parámetro N ^ p  para 
cuatro dieléctricos de diferentes constantes dieléctricas y todos del mismo espesor 
(d=0.254 mm):
- Fibra de sílice: Ej. = 1.63
- Tetrafluoruro de etileno: Ej = 2.17
- Compuesto cerámico de Boro: Ej. = 4.87
- Alúmina: e¡. = 10.00
Se ha abordado el problema para los tres rangos de frecuencia habituales: bajas 
frecuencias (DA.=0.2) (figuras 4.4.3-1, 2), cerca de la primera resonancia (DA=0.9) 
(figuras 4.4.3-3, 4) y entre la primera y la segunda resonancia (D/X=1.6) (figuras 
4.4.3-5, 6). En la mayoría de las curvas mostradas se observa que la velocidad de 
convergencia aumenta para Ej. pequeños. Esto es explica pensando que el dieléctrico "se 
hace sentir más" cuanto más grande sea su constante dieléctrica (si ^=1 -ausencia de 
dieléctrico- las curvas serían completamente planas). Se puede concluir de los cálculos 
realizados que las gráficas presentadas pueden servir como una buena referencia para 
elegir un N^p adecuado en posteriores cálculos.
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Figura 4.4.3-1
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de N ^ F ’ se 




-Q — er=1.63  
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Figura 4 .4 .3-2
Coeficiente de transm isión del armónico fundamental en función de se
ha variado e r ("er" en la leyenda); modo tipo-H (D/A,=0.2; incidencia normal;
W/D=0.5; D=lmm ; d=0.254mm).
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F igura 4.4.3-3
C oeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de N ^ p ; se 
ha variado e r ("er" en la leyenda); modo tipo-E (D/X=0.9; incidencia normal;
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F igura 4 .4 .3-4
C oeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de N ^ p ; se 
ha variado e r ("er" en la leyenda); modo tipo-H (D/X=0.9; incidencia  normal;
W /D=0.5; D=lm m ; d=0.254mm).
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F igura 4.4.3-5
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de N ^ p ; se 








1 61 2 1 48 1 060 2 4
Figura 4 .4 .3-6
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función de N ^ p ; se 
ha variado E r  ("er" en la leyenda); modo tipo-H (D/A,= 1.6; incidencia normal;
W/D=0.5; D=lmm; d=0.254mm).
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Se han hecho cálculos con incidencia oblicua, observando que la velocidad de 
convergencia del método no varía respecto la encontrada en incidencia normal, incluso 
para e,. elevadas.
4.4.4 Estudio de la convergencia en función de  0 y ó
Se han vuelto a elegir las mismas relaciones de DA que en el apartado 
anterior. Las figuras 4.4.4-1, 2, 3, 4, 5, 6 nos muestran los resultados para 
DA=0.2. Se aprecia que un único armónico no proporciona resultados fiables, 
requiriéndose al menos 3 armónicos. Comparando con las curvas en que no hay 
soporte dieléctrico (3.4.3.4.2-1, 3.4.4.4.2-2) se observa una pérdida de la potencia 
transmitida. En el plano de incidencia <J)=0o y para ángulos de incidencia cercanos a 
0«9O°, el coeficiente de trasmisión del modo tipo-H es muy bajo, en contra de lo que 
sucede cuando la rejilla está en el aire. Este fenómeno se explica pensando que el 
coeficiente de transmisión de una lámina dieléctrica a grandes ángulos de incidencia 
tiende a cero; el efecto de la lámina dieléctrica es "filtrar1 la señal que transmite la 
rejilla. Este efecto se observa en todos los resultados que presentamos.
También conviene destacar el efecto de la lámina dieléctrica en el plano <J>=90° 
para el estado de polarización tipo-E (figura 4.4.4-5); recordemos que en este plano el 
coeficiente de transmisión de la rejilla en aire tiende a uno cuando 0*90° (ver figura 
3.4.3.4.2-1). En la figura 4.4.4-5 se detecta que si 0*65° la curva presenta un 
máximo: este efecto es debido a que la señal incide en el ángulo de Brewster 
(0B=arctg(n)=arctg(2.17)= 65.26°). En el ángulo de incidencia correspondiente a 
dicho ángulo la lámina dieléctrica transmite la totalidad de la energía incidente; como 
en este plano de incidencia el coeficiente de transmisión de la lámina es próximo a la 
unidad, las curvas de la figura 4.4.4-5 presentan un máximo.
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Figura 4 .4 .4-2
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <}>=0o; se ha variado N ^p; modo tipo-H (DA=0.2; W/D=0.5;
D=lmm; 6^=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4 .4 .4 -4
Coeficiente de transm isión del arm ónico fundam ental en función del
ángulo 0; plano 4>=45°; se ha variado N ^ p ; modo tipo-H (D/X=0.2; W /D=0.5;
D =lm m ; 6^=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4.4.4-5
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <t>=90°; se ha variado N ^p; modo tipo-E (DA=0.2; W/D=0.5;
D=lmm; £,-=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4 .4 .4-6
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <J>=90°; se ha variado N ^p; modo tipo-H (DA=0.2; W/D=0.5;
D=lmm; zf= 2.17; d=0.254mm).
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Los resultados cerca de la primera resonancia (DA=0.9) se muestran en las 
figuras 4.4.4-7, 8, 9, 10, 11, 12. Señalamos la notable diferencia entre los resultados 
encontrados cuando la rejilla está impresa en una placa dieléctrica y cuando no lo está 
(ver figuras 3.4.3.4.2-2, 3.4.4.4.2-2). También es de destacar el fuerte efecto de los 
acoplos entre armónicos, ya que las curvas con NAF=1 son sustancialmente 







Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <j>=0°; se ha variado NAp; modo tipo-E (DA=0.9; W/D=0.5;
D=lmm; ef=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4.4 .4-8
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <J>=0°; se ha variado NAF; modo tipo-H (DA=0.9; W/D=0.5;
D=lmm; Zf=-1.17; d=0.254mm).
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F igura 4 .4 .4-9
C oeficiente de transm isión del arm ónico fundam ental en función del
ángulo 0; plano <j>=45°; se ha variado NA F ; modo tipo-E (D/A.=0.9; W /D=0.5;
D= lmm; ef=2.17; d=0.254mm).
161










00 1 5 30 45 7560 90
0(°)
F igura  4 .4 .4 -10
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
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F igu ra  4.4.4-11
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <t>=90°; se ha variado N ^p; modo tipo-E (DA=0.9; W/D=0.5;
D=lmm; £^=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4 .4 .4-12  
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano 4>=90°; se ha variado N ^p; modo tipo-H (DA=0.9; W/D=0.5;
D=lmm; er=2.17; d=0.254mm).
Las figuras 4.4.4-13, 14, 15, 16, 17, 18 muestran los coeficientes de 
transmisión para el armónico fundamental con una relación DA=1.6. La velocidad de 
convergencia es diferente en las curvas expuestas. Los resultados son en algunos 
casos bastante distintos a los que se tienen cuando la rejilla está en el aire.
Las aplicaciones de las rejillas como filtros angulares de polarización carecen de 
sentido si las rejillas están impresas en una lámina dieléctrica, ya que para grandes 
ángulos de incidencia la transmitividad de estas estructuras es nula para los dos estados 
de polarización tipo-E y tipo-H.
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Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <J>=0°; se ha variado N ^p; modo tipo-E (DA=1.6; W/D=0.5;
D=lmm; d=0.254mm).
Figura  4 .4 .4-14  
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano (j>=0°; se ha variado N ^p; modo tipo-H (D/A,=1.6; W/D=0.5;
D=lm m ; £^=2.17; d=0.254mm).
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F igura  4.4.4-15 
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <J>=45°; se ha variado N ^p; modo tipo-E (DA=1.6; W/D=0.5;
D=lmm; 8^=2.17; d=0.254mm).
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F igura 4 .4 .4-16
Coeficiente de transm isión del arm ónico fundam ental en función del
ángulo 0; plano 4>=45°; se ha variado Ny^p; modo tipo-H (DA=1.6; W/D=0.5;
D=lmm; 8^2 .17 ; d=0.254mm).
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F igura  4.4.4-17
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
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F igura  4 .4.4-18
Coeficiente de transmisión del armónico fundamental en función del 
ángulo 0; plano <J>=90°; se ha variado N ^p; modo tipo-H (DA=1.8; W/D=0.5;
D=lm m ; £.¿=2.17; d=0.254mm).
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4.4.5 Comparación con otros resultados
Finalmente comparamos los resultados de nuestro algoritmo con los obtenidos 
por otros autores.
En la tabla 4.4.5-1 se comparan los resultados obtenidos con nuestro algoritmo 
y los presentados por Te-Kao Wu [4-1] para el modo tipo-H en incidencia oblicua. Se 
observa una buena concordancia entre ambos resultados.
Tabla 4.4.5-1
Modo tipo-H: COEFICIENTE Rq”
W/D=0.245; DA=0.034; <|)=90o; 
dA=0.007; = 2.48






Las figuras 4.4.5-1, 2 comparan nuestro algoritmo con los resultados de M. 
Ando, M. Murota [4-2] para el estado de polarización tipo-E; también se observa una 
buena correspondencia entre ambos resultados.
1 6 7
capítulo cuatro est. de la conv. y resultados
DA
Figura 4.4.5-1
Coeficiente de reflexión en función de la relación DA; comparación con el 
trabajo de M. Ando, M. Murota [4-2]; los círculos son los datos de estos 
autores, y la línea continua representa los resultados del MMG; modo tipo-E 
(Incidencia normal; W/D=0.5; D=lmm; er=3; d=0.3mm).
1 5 300 45 60 9075
0(°)
F igura 4.4 .5-2
Coeficiente de reflexión en función del ángulo 0 en el plano de incidencia 
<j>=45°; comparación con el trabajo de M. Ando, M. Murota [4-2]; los círculos 
son los datos de estos autores, y la línea continua representa los resultados 
del MMG; modo tipo-E (DA=0.1; W/D=0.5; D=lmm; 6^=3; d=0.3mm).
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ESTUDIO DE LA DISPERSION 
ELECTROMAGNETICA DE UNA 
ESTRUCTURA FORMADA POR LA 
CONEXION EN CASCADA DE EPICPUD DE 




Uno de los objetivos principales planteados en esta memoria es el estudio de 
giradores de polarización formados por la sucesión en cascada de EPICPUD de cintas 
impresas en dieléctrico; la conexión en cascada de dichas etapas, por razones que se 
exponen en el capítulo siguiente, sólo puede llevarse a cabo con el armónico de orden 
cero, teniendo que despreciar obligatoriamente la inclusión en los cálculos de los 
armónicos de orden superior. El objetivo de este capítulo es analizar el efecto de los 
acoplos que producen dichos armónicos cuando tenemos varias rejillas conectadas en 
cascada. Es de prever que, si las rejillas están muy próximas, el efecto de dicho acoplo 
sea notable, mientras que si están suficientemente espaciadas, los armónicos no 
propagativos se atenúan suficientemente, no produciendo un acoplo apreciable: se 
pretende hacer una estimación de la distancia mínima que se deben espaciar las placas 
para que el efecto del acoplo de los armónicos de orden superior sea despreciable en el 
rango de frecuencias DA<1. Dicha distancia será una cota inferior de la distancia a la 
que espaciaremos las rejillas.
La bibliografía sobre sistemas multietapa es muy extensa; citamos a 
continuación tres trabajos que presentan resultados del problema que nos ocupa, si bien 
en estos trabajos las rejillas de cintas no están impresas en dieléctrico. R.C. Hall, R. 
Mittra, K.H. Mitzner [2-21] exponen resultados del coeficiente de reflexión en función 
de la frecuencia para 5 rejillas de cintas; los parámetros cambiantes para las diferentes 
curvas son la anchura de las cintas y la resistividad del conductor. N.V. Shuley [2-51] 
trata el mismo problema presentando resultados para 2 rejillas centrándose en la 
convergencia de los resultados en función de la separación entre las placas y el número 
de armónicos. Yu.V. Pimenov, M.Yu. Chervenko [2-43] presentan resultados del 
problema para tres configuraciones con 2, 5 y 8 rejillas de cintas. En estos trabajos se 
hecha en falta un estudio sistemático del problema que pretendemos abordar en este 
capítulo.
La conexión en cascada de rejillas se ha abordado con la TMDG (La 
metodología general de esta técnica fue presentada en el apartado 2.3). En el epígrafe
5.2 se desarrolla la formulación con MTG para el estudio de P etapas en cascada; cada 
etapa es una EPICPUD de cintas impresa en una lámina dieléctrica. En el apartado 5.3 
se presentan resultados para el caso de dos etapas; en primer lugar, se hace un estudio 
de la transmitancia de estas estructuras en función de la frecuencia para ver las 
características generales de las mismas; posteriormente, se estudia la convergencia de 




5.2 FORMULACION DE LA ESTRUCTURA ”P EPICPUD DE 
CINTAS SOBRE UN SUSTRATO DIELECTRICO" CON LATMDG
La estructura que pretendemos estudiar es un sistema formado por P etapas en 
cascada separadas una distancia entre sí; cada etapa es una EPICPUD de cintas 
impresa en un sustrato dieléctrico; las etapas son idénticas entre sí (ver figura 5.2-1). El 
conjunto queda pues definido por el número de etapas P, la distancia entre éllas {L¿; 
i=l..P} y las caracteríscas de la etapa: periodo del enrejado (D), anchura de las cintas 
(W), espesor del sustrato dieléctrico (d) y constante dieléctrica relativa del mismo (e,). 
El medio separador de las etapas es aire (Ej.=l). La distancia entre etapas L¡ se considera 
entre el final del dieléctrico de una etapa y la rejilla de la siguiente, por lo que la 
separación entre la rejilla i y la i+1 es Lj+d.
Figura  5.2-1
Sistema en cascada formado por P rejillas de cintas impresas en dieléctrico.
La bibliografía consultada y la metodología usada hasta el momento nos han 
hecho optar por la TMDG para abordar el problema. Esta técnica fue formulada para el 
caso de una EPICPUD de cintas impresa en un dieléctrico en el apartado 4.3; dicha 
formulación es fácilmente ampliable al caso que nos ocupa. Los armónicos emergentes 
del sistema rejilla+dieléctrico son transferidos al aire (recordemos que las matrices de
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desadaptación introducidas en 4.3.3.1 se definieron para las interfases aire-dieléctrico y 
dieléctrico-aire); dichos armónicos recorren la distancia entre etapas sin sufrir 
ninguna interacción hasta llegar a la siguiente rejilla. Así, definiremos la etapa elemental 
como la formada por una rejilla de cintas+dieléctrico y el espacio comprendido hasta la 
siguiente etapa; la MTG asociada a la i-ésima etapa es:
_  *]r(i)a  x a  T a  ♦ ci —' " • i —1 P* ~ l. - » a  f(D,A) *p f(A,D) C • - i~ l - p
(5.2-1)
donde T ® a  es la MTG de la propagación en un medio para el caso particular en que elSI
medio sea el aire, conforme se definió en (4.3.3.2-2).
La MTG del sistema completo es el producto de las MTG de todas las etapas; 
según la ecuación (2.3.3.3-5):
T** =  T  X ^ ^  • ct = ' ' ^ <n n*#Jl m .... . . .  H. m iryílm » í
(5.2-2)
A partir de esta matriz, calcularemos la MDG del sistema total con el algoritmo 
(2.3.3.3-4), de la cual extraeremos las amplitudes de los armónicos de Floquet a*a , a*a
para calcular después los coeficientes de reflexión y transmisión en potencia R®, T®.
Como no se han considerado pérdidas, dichos coeficientes tendrán que verificar el 
Principio de Conservación de la Energía de la ecuación (3.3-24).
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5.3 RESULTADOS Y CONVERGENCIA DEL METODO
Nos planteamos en este apartado el estudio de sistemas formados por dos 
rejillas de cintas impresas en un sustrato dieléctrico (P=2). Mantendremos constante la 
anchura de las cintas (W/D=0.5), la separación entre éllas D=lmm y las características 
del dieléctrico (£,.=2.17, d=0.254 mm). Se presentan resultados con incidencia normal. 
Los cálculos se han efectuado con el programa GIRPL1.
Hemos encontrado serios problemas numéricos en los cálculos realizados. Las 
MTG que simulan el desfase que sufre la señal al recorrer la separación entre placas 
(T ' , T  ") contienen un elemento de matriz de la forma e+jkzmL (ver ecuación (4.3.3.2-SI SI
2)); para los armónicos que están en corte esta exponencial es real, y alcanza valores
muy elevados a medida que aumenta la separación entre etapas (L); dichas matrices
introducen números muy grandes en el producto de las matrices de transmisión de la 
estructura total. Las matrices , T   ^ resultantes del producto en cascada de las
matrices que forman el sistema multicapa contienen números muy grandes y muy 
pequeños a la vez. Recordemos que para calcular las matrices de dispersión del sistema 
total debemos invertir las submatrices "2 2 " de las matrices de transmisión del sistema 
total (2.3.3.3-4). Dicha inversión presenta graves problemas computacionales al tener 
que operar con números de órdenes de magnitud muy diferentes (*e300 y «e'3^ 0). Este 
fenómeno limita la aplicación del presente método; las curvas de las figuras presentadas 
en este capítulo se "cortan" a veces bruscamente porque sólo presentamos los 
resultados fiables (para despreciar los resultados erróneos hemos recurrido al Principio 
de Conservación de la Energía y a los códigos de error que proporciona la subrutina de 
inversión de matrices). Esta dificultad en la inversión de las matrices es contraria al 
fenómeno físico asociado: a medida que la separación entre placas aumenta, los 
armónicos de Floquet de orden superior se atenúan, perdiendo importancia; el 
fenómeno "numérico" asociado es el inverso: si la separación entre etapas aumenta, las 
exponenciales reales positivas adquieren valores elevados que dificultan los cálculos; 
este fenómeno ha sido comentado por algunos autores [2-21], siendo una de las 
desventajas principales de la TMDG.
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5.3.1 Comportamiento en función de la relación DA,
Las figuras 5.3.1-1, 5.3.1-2 muestran los coeficientes Tq’, T0" para una 
configuración de dos placas espaciadas 1 mm; la incidencia es normal. El cálculo se ha 
efectuado variando el número de armónicos de Floquet (N^p). La periodicidad 
detectada en dichos coeficientes de transmisión se debe a las ondas estacionarias de las 
señales transmitidas y reflejadas que se generan en la región entre placas. A bajas 
frecuencias (DA<1) un solo armónico proporciona buenos resultados para los cálculos 
realizados. La justificación es evidente: para un espaciado de lmm los armónicos de 
orden superior están muy atenuados en la región de bajas frecuencias, no 
interaccionando entre sí; al aumentar la frecuencia el acoplo de dichos armónicos 







Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
relación DA; se ha variado el parámetro N ^p; modo tipo-E; (P=2; L p lm m ; 
Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; er=2.17; d=0.254mm)
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Figura 5.3.1-2
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
relación D/A.; se ha variado el parámetro N ^p; modo tipo-H; (P=2; L p lm m ;  
Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; er=2.17; d=0.254mm)
En la siguiente configuración estudiada se ha disminuido la separación entre 
placas a una distancia de 0.1 mm, manteniendo igual el resto de los parámetros (ver 
figuras 5.3.1-3, 5.3.1-4). El comportamiento global de la estructura se asemeja al 
obtenido para una sola placa (ver figuras 4.4.1-1, 4.4.1-2), coincidiendo a grandes 
rasgos la estructura de resonancias. Incluso para muy bajas frecuencias se requieren al 
menos 3 armónicos para efectuar los cálculos: el acoplo entre armónicos de orden 
superior es considerable al aproximar las placas. El ruido detectado en la solución del 
modo tipo-H a bajas frecuencias se debe a los problemas numéricos comentados 
anteriormente.
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Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
relación DA; se ha variado el parámetro N ^p; modo tipo-E; (P=2; Lj = 0.1mm; 
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F igura 5 .3 .1-4
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
relación DA; se ha variado el parámetro N ^p; modo tipo-H; (P=2; Li=0.1m m ; 
Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; er=2.17; d=0.254mm)
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5.3.2 Comportamiento en función del espaciado entre 
placas
En este apartado presentamos resultados en función del espaciado L para dos 
etapas e incidencia normal. Los resultados se presentan para tres relaciones DA:
i) DA = 0.2, figuras 5.3.2-1, 5.3.2-2
ii) DA = 0.5, figuras 5.3.2-3, 5.3.2-4







F igura  5.3.2-1
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^ p ; modo tipo-E; 
(P=2; DA=0.2; Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; er=2.17; d=0.254mm)
177





-40 0.3 0.50.2 0.4
L fk
Figura 5.3 .2-2
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^ p ; modo tipo-H; 
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F igura  5.3.2-3
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^p ; modo tipo-E; 
(P=2; DA=0.5; Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; 6^=2.17; d=0.254mm)
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F igura  5 .3.2-4
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^p ; modo tipo-H; 
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F igura  5.3.2-5
Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^p ; modo tipo-E; 
(P=2; D/X=0.9; Incidencia normal; D=lmm; W / D = 0 .5 ; er=2.17; d=0.254mm)
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Coeficiente de transmisión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se ha variado el parámetro N ^ p ; modo tipo-H; 
(P=2; DA=0.9; Incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5; 6^2.17; d=0.254mm)
Del análisis de las gráficas se concluye que el orden de convergencia del 
algoritmo varía con la relación DA: a bajas frecuencias (i) requeriremos utilizar más de 
un armónico para espaciados inferiores a L=0.1A,; para el caso (ii) podremos utilizar un 
solo armónico si separamos las placas una distancia superior a L=0.5Á, (al aumentar la 
relación DA los armónicos de orden superior adquieren más relevancia); finalmente, la 
situación (iii) cercana al corte requerirá siempre tener en cuenta al menos tres 
armónicos. Se han efectuado cálculos con incidencia oblicua, no encontrándose 
variaciones significativas en la convergencia de los resultados.
Finalmente se ha comparado el método contrastando nuestros cálculos con los 
obtenidos por N.V. Shuley [2-51] (ver figuras 5.3.2-7, 5.3.2-8); la concordancia entre 
ambos resultados no es muy buena, si bien el comportamiento general de las curvas es 
igual con ambos métodos; pensamos que una posible causa de la discrepancia es el 
método utilizado para resolver la EPICPUD de cintas.
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Figura 5 3 .2-1
C oeficiente de transm isión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se compara con los resultados de N .V . Shuley 
[2-51]; modo tipo-E; (P=2; DA=0.5; D=15mm; W/D=0.5; 0=50°; <|>=90o; sin lámina
d ie lé c tr ic a .)
NAF=1






C oeficiente de transm isión del armónico principal en función de la 
separación entra placas normalizada a la longitud de onda (los cálculos se 
han hecho a frecuencia fija); se compara con los resultados de N .V . Shuley 
[2-51]; modo tipo-E; (P=2; D A =0.88; D=15mm; W /D=0.5; incidencia normal; sin
lám ina d ie léctr ica .)
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Se puede concluir que la convergencia del algoritmo depende del grado de 
atenuación de los armónicos de orden superior, es decir, de la relación DA. Para las 
situaciones de interés en que las rejillas de cintas+dieléctrico funcionen como 
polarizadores elementales (DA<0.1), la distancia mínima a partir de la cual se puede 
despreciar el efecto de los armónicos de orden superior en la conexión en cascada de 
rejillas es L=0.1A; distancias inferiores requieren la inclusión de al menos los 




ESTUDIO DE GIRADORES DE 
POLARIZACION MULTIETAPA DE 
MICROONDAS CON LA TECNICA DE LAS 





El giro del plano de polarización es un fenómeno ampliamente conocido en las 
frecuencias ópticas. Los materiales que presentan actividad óptica giran el plano de 
polarización un ángulo proporcional al espesor recorrido por la luz en el material [6 - 1], 
[6-2]. Algunas sustancias giran el plano de polarización de la radiación incidente si se 
aplica un campo magnético exterior sobre las mismas; el ángulo girado es proporcional 
al espesor del material y al campo magnético aplicado [6-1], [6-2]. Este efecto, 
denominado efecto Faraday o magneto-óptico, tiene aplicación en el campo de las 
microondas: las ferritas son dispositivos capaces de producir el giro del plano de 
polarización por efecto Faraday. Tienen capacidad para producir un giro constante en 
anchos de banda amplios (hasta 4 octavas); por contra, presentan una atenuación 
elevada para grandes ángulos de giro, inconveniente que se traduce en que la onda que 
se propaga deja de ser linealmente polarizada. Algunas referencias básicas del efecto 
Faraday en ferritas son [6-3], [6-4], [6-5]. Las ferritas sirven como giradores del plano 
de polarización de microondas en guías de ondas, pero no son prácticas si queremos 
girar una señal que se propaga en el espacio abierto (por ejemplo, al ser recibida o 
emitida por una antena), debido, entre otras causas, a las elevadas pérdidas que 
presentan.
Para sistemas abiertos hemos de recurrir a otro tipo de dispositivos que nos 
permitan interaccionar con ondas radiadas en el espacio libre, ondas que, por 
simplificar, supondremos que son planas. Los métodos alternativos encontrados para 
este propósito nos revelan la utilización de sistemas multicapa, opción elegida en la 
presente memoria. Este tipo de sistemas presentan muchas ventajas, entre las que 
destacan su capacidad para adaptarse a gran número de antenas; simultáneamente sirven 
como protectores dieléctricos de gran resistencia mecánica, y su fabricación es fácil y 
poco costosa.
El objetivo de este capítulo es el desarrollo de un modelo que permita simular 
un girador de polarización multietapa formado por la conexión en cascada de etapas 
elementales giradas entre sí en el plano transversal a la propagación; las etapas están 
formadas por EPICPUD de cintas impresas en sustrato dieléctrico. En el epígrafe 6.2 
se explican los fundamentos básicos de funcionamiento de estas estructuras junto con la 
bibliografía relacionada con el tema. En el apartado 6.3 se describe la formulación del 
modelo; se comienza por estudiar el efecto del giro entre etapas consecutivas en los 
modos tipo-E, tipo-H (6.3.2); las matrices de transmisión que caracterizan cada una de 
las etapas que componen el sistema se plasman en 6.3.3; finalmente se definen los 
coeficientes que caracterizan un girador de polarización. En el apartado 6.4 se hace un
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estudio sistemático del diseño y funcionamiento de un girador de polarización; una vez 
diseñada una etapa elemental (6.4.2), se hace un análisis de la separación entre etapas a 
fin de optimizar la distancia entre las mismas (6.4.3); seguidamente se estudia la 
capacidad giradora del sistema en función del número de etapas y del ángulo de giro 
que se pretende girar el campo eléctrico incidente (6.4.4). En la última parte de este 
apartado se estudia la incidencia oblicua sobre el sistema (6.4.5), y la pureza de 
polarización de la señal transmitida (6.4.6); en 6.4.7 se presentan resultados de la fase 
del coeficiente de transmisión del sistema girador, y de los coeficientes de reflexión y 
transmisión no estudiados detalladamente en los anteriores epígrafes. Finalmente se dan 
unas directrices para el diseño de este tipo de estructuras (6.4.8). Las referencias 
bibliográficas se encuentran en 6.5.
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6.2 TEORIA BASICA DE FUNCIONAMIENTO DE GIRADORES DE 
POLARIZACION MULTIETAPA. ANTECEDENTES
6.2.1 Teoría bás ica  de funcionamiento
En este apartado introducimos un modelo elemental de tipo cuasi-óptico que nos 






Configuraciones de polarizadores ideales para explicar la Ley de Malus
G eneralizada.
Comencemos por recordar la Ley de Malus. Definimos un polarizador lineal 
ideal como el que transmite el 1 0 0 % de la energía de una onda electromagnética plana 
linealmente polarizada que incide normalmente a él con el campo eléctrico paralelo a una 
dirección privilegiada que denominaremos eje del polarizador. El coeficiente de 
transmisión Tj^, definido como el cociente entre la potencia transmitida y la incidente 
para este polarizador ideal viene dado por la conocida Ley de Malus:
TM(1) = c o s 2 ( 5 )  ( 6 . 2 . 1 - 1 )
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siendo 5 el ángulo formado entre el vector del campo eléctrico de la señal incidente y el 
eje del polarizador (ver figura 6 .2 .1 -l.a); el subíndice indica que tenemos una 
etapa polarizadora. La señal no transmitida supondremos que se refleja, no 
abosorbiéndose nada. Podemos interpretar que la señal ha sido "girada" en el sentido 
de que la onda transmitida ha cambiado su plano de polarización respecto el de la onda 
incidente, pero a cambio de perder una gran parte de la energía; si, por ejemplo, 5=60°, 
la potencia transmitida sería el 25% de la incidente ( eos2  60° = 0.25 ), y la reflejada el 
75% restante.
Analicemos lo que sucede si ponemos 2 etapas giradas 8/2 entre sí, de tal forma 
que el campo eléctrico de la onda incidente forma un ángulo 5/2 con el primer 
polarizador (Figura 6.2.1-1.b); la potencia transmitida por este sistema, de acuerdo con 
la Ley de Malus será:
t M(2) = c o s 2  ( | )  c o s 2  ( | )  = c o s 4  ( | )  (6.2.1-2)
Para el ejemplo citado la potencia transmitida es del 56.25%, ya que cos4(60°/2) = 
0.5625; se observa que la potencia transmitida (y por tanto girada) ha aumentado 
considerablemente respecto el caso de 1 etapa. Si hubiéramos puesto 3 etapas giradas 
8/3, la potencia girada en el ejemplo sería del 68.85% (Figura 6.2.1-l.c). Podemos así 
reformular la Ley de Malus con lo que denominamos Ley de Malus Generalizada a P 
etapas giradas 5/P entre sí como:
T m ( p )  =  c o s 2 P ( | )  ( 6 . 2 . 1 - 3 )
Es fácilmente demostrable que:
lim Tm = lim cos2P ( ¿ )  = 1 (6.2.1-4)
P - >  oo  V )  P - »  oo
es decir, a medida que crece el número de etapas (P) la transmitancia de la potencia 
girada tiende a la unidad (ver figura 6.2.1-2). Este es el principio básico en que se 
fundamentan los giradores de polarización multietapa.
En la práctica no existen polarizadores ideales; los polarizadores utilizados para 
implementar un girador de polarización multietapa son EPICPUD de cintas o varillas, 
los de cintas normalmente impresos en un sustrato dieléctrico. En los capítulos 3 y 4 
quedó demostrada la capacidad polarizadora del primer tipo de estructuras en la banda 
de frecuencias inferior a la primera resonancia: el modo tipo-E transmite casi la totalidad 
de la energía incidente, mientras que el tipo-H la refleja (epígrafe 4.4.1). El eje del
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polarizador de una EPICPUD de cintas es perpendicular a la dirección de las cintas. Así 
pues, un polarizador real diferirá de uno ideal, ya que las EPICPUD de cintas o 
varillas:
1) Transmiten energía en el eje perpendicular al eje del polarizador (la 
transmitancia del modo tipo-H no es nula).
2) Reflejan energía en la dirección del eje del polarizador (la reflexión del modo 
tipo-E no es nula).
3) Presentan pérdidas óhmicas.
Por otra parte, la interacción de los armónicos de orden superior entre las placas 
(estudiada en el capítulo 5) no permite solaparlas (si estudiamos la propagación del 
armónico de orden cero), siendo necesario espaciarlas una cierta distancia; esa 
separación entre las placas provoca resonancias fuertes que limitan el ancho de banda 
de operación del sistema girador.
Como consecuencia de estas observaciones se han desarrollado modelos que 
permiten simular el comportamiento de giradores implementados con polarizadores no 











0 5 10 15 20
Número de etapas (P)
F igura 6 .2.1-2
Representación del coeficiente de la Ley de Malus Generalizada en función 
del número de polarizadores ideales; se presentan 4 curvas para diferentes 
ángulos de giro del campo incidente.
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6.2.2 Antecedentes
El primer trabajo relacionado con el tema que nos ocupa es de W.E. Groves 
[6 -6 ] (1953). Estudia un sistema formado por dos EPICPUD de varillas giradas entre 
sí un cierto ángulo; descompone la onda incidente en dos estados de polarización que 
sufren múltiples reflexiones entre las dos rejillas de varillas; sumando la aportación de 
esas reflexiones obtiene una expresión analítica de los coeficientes involucrados en el 
sistema; sólo trata la incidencia normal. Finalmente presenta resultados experimentales 
que concuerdan perfectamente con los teóricos.
N. Hill, S. Combleet [6-7] (1973) desarrollan un sistema de matrices de 
transferencia para estudiar un sistema formado por varias etapas polarizadoras en 
cascada; cada etapa es un polarizador formado por una EPICPUD de varillas. La 
simulación del sistema se lleva a cabo haciendo la analogía con una línea de 
transmisión, conforme se explicó en el apartado 2.3.2. La rejilla de varillas es 
sustituida por un conjunto de condensadores y bobinas para cada estado de 
polarización, resultando matrices de orden 4x4; el modelo solo trata incidencia normal. 
Se presentan resultados experimentales variando la separación entre etapas 
polarizadoras a frecuencia constante. Indica las aplicaciones del sistema como girador 
del plano de polarización y como filtro.
A.A.M. Saleh [6 -8 ] (1974) desarrolla una teoría para estudiar filtros cuasi- 
ópticos pasabanda formados por polarizadores ideales en cascada girados entre sí unos 
respecto de otros. Para analizar el sistema utiliza matrices de transferencia. Los 
sistemas resultantes pueden ser implementados como filtros o como giradores de 
polarización, centrándose en los primeros. Estudia solamente sistemas simétricos (igual 
espaciado entre todas las rejillas). La función de transferencia de estas estructuras 
presenta un pequeño rizado que es significativo a partir de 5 placas; para controlar 
dicho rizado proponen dos algoritmos: uno que asegura que la amplitud del rizado es 
constante (ER), y un segundo método que consigue la respuesta más plana posible, con 
una amplitud de rizado variable (MF). En [6-9] el autor aplica esta teoría al diseño de 
filtros con polarizadores reales.
N. Amitay, A.A.M. Saleh [6-10] (1983) aplican la teoría de [6 -8 ], [6-9] al caso 
general de incidencia oblicua para diseñar un girador de polarización de 90° con 7 
polarizadores ideales. Comparan los resultados obtenidos con el algoritmo MF, y 
suponiendo que el incremento angular de giro entre las etapas es constante: con el 
segundo procedimiento se consiguen anchos de banda más grandes, si bien con el 
primero la respuesta del sistema es más plana.
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R. Lo Forti [6-11] (1981) propone un método teórico basado en matrices de 
transmisión para estudiar un girador de 45° con EPICPUD de cintas impresas en un 
sustrato dieléctrico; las placas elementales se simulan con una bobina o un condensador 
(Modelo de Línea de Transmisión); el modelo sólo trata la incidencia normal. Expone el 
criterio de diseño utilizado, centrándose posteriormente en las características de los 
materiales para la construcción de un prototipo que trabaje con una elevada densidad de 
potencia incidente, destacando los problemas encontrados para disipar las pérdidas 
energéticas de la estructura. Finalmente, da resultados experimentales del prototipo 
construido.
A. López Varona, R.P. Torres, M.F. Cátedra, J.A. Alcaraz [6-12] (1989) 
presentan un girador idéntico al descrito para el trabajo de Lo Forti. El método 
empleado para el análisis de dicho sistema consiste en multiplicar matrices de 
transferencia de las diferentes etapas que componen el sistema. El comportamiento de la 
rejilla de cintas se estudia resolviendo la ecuación integral del campo eléctrico sobre la 
superficie dispersora con el método del Gradiente Conjugado en combinación con la 
FFT; los coeficientes de reflexión y transmisión de cada estado de polarización son 
introducidos directamente en la matriz de dispersión de la rejilla. Presentan resultados 
experimentales que concuerdan perfectamente con los teóricos.
B. Gimeno, V. Such, A.C. García, J.L. Cruz, F. Costas desarrollan un 
Modelo de Línea de Transmisión para estudiar un girador formado por EPICPUD de 
cintas o varillas. El campo incidente se descompone en modos tipo-E, tipo-H para 
poder tratar la incidencia oblicua sobre el sistema. La etapa elemental es simulada por 
una impedancia capacitiva para el modo tipo-E y una inductiva para el tipo-H; para el 
caso de varillas se añade un término resistivo a la impedancia del modo tipo-H para dar 
cuenta de las pérdidas óhmicas. La formulación del modelo exige matrices de 
transferencia de tamaño 4x4 para dar cuenta del giro de las diferentes etapas. Una vez 
calculada la matriz de transferencia del sistema total, se extraen analíticamente los 
coeficientes de reflexión y transmisión de la estructura, calculándose también la relación 
axial de la señal girada, a fin de estudiar su "pureza" de polarización. El procedimiento 
de diseño, el comportamiento del sistema y los resultados experimentales de varios 
prototipos son dados para un girador de 45° en los trabajos: [6-13], [6-14], [6-15] para 
EPICPUD de cintas y [3-40], [6-16], [6-17], [6-18], [6-19], [6-20], [6-21] para 
EPICPUD de varillas.
A la vista de lo expuesto hemos optado por desarrollar un modelo que 
complemente los anteriormente presentados: abordar rigurosamente la interacción de la
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onda electromagnética sobre la EPICPUD de cintas+dieléctrico, y tratar la incidencia 
oblicua tridimensional sobre la estructura giradora.
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6.3 FORMULACION DE UN GIRADOR DE POLARIZACION 
MULTIETAPA CON MATRICES DE TRANSMISION
6.3.1 Introducción
Uno de los principales objetivos de la presente memoria es desarrollar un 
modelo que permita simular el comportamiento de un girador de polarización multietapa 
de microondas. Como estructura básica hemos escogido EPICPUD de cintas impresas 
en una placa dieléctrica delgada; en el capítulo 4 se demuestra que, por debajo de la 
primera resonancia, el comportamiento de esta estructura se parece al de un polarizador 
ideal: el modo tipo-E (campo eléctrico perpendicular a las cintas en incidencia normal) 
es básicamente transmitido, mientras que el tipo-H (campo eléctrico paralelo a las cintas 
en incidencia normal) es reflejado; el eje de este polarizador coincide con la dirección 
perpendicular a las cintas (eje Y). Supondremos que las placas están separadas por aire, 
si bien en una implementación real se puede utilizar un soporte dieléctrico de constante 
dieléctrica relativa próxima a la unidad.
A la vista de la bibliografía expuesta en el epígrafe 6.2.2, abordaremos la 
conexión en cascada de las etapas con matrices de transmisión. Las placas deben estar 
giradas unas respecto de las otras: el modelo que desarrollamos debe tener presente este 
hecho, introduciendo matrices de rotación que permitan el cambio de base de las 
magnitudes vectoriales "propias" de cada etapa. De otro lado, los armónicos de Floquet 
dispersados por una placa no coinciden con los armónicos dispersados por la siguiente 
excepto para el armónico de orden cero (apéndice 4). La consecuencia más importante 
de este hecho es que no se puede utilizar la TMDG, ya que dicho procedimiento exige 
que los armónicos dispersados por una placa coincidan con los dispersados por la 
siguiente. El estudio en el capítulo 5 de la interacción de los armónicos de Floquet entre 
rejillas no giradas va a permitimos controlar el efecto de dichos armónicos en el modelo 
propuesto, espaciando las placas suficientemente para que el acoplo entre dichos 
armónicos sea despreciable en el rango de frecuencias de interés. Comenzaremos por 
estudiar los efectos generados por la rotación entre dos etapas consecutivas.
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6.3.2 Estudio del giro de  los modos tipo-E, tipo-H
El primer paso para el desarrollo del modelo es estudiar el efecto inducido en 
los modos tipo-E, tipo-H por el giro entre rejillas.
Asociaremos a cada rejilla un sistema de referencia cartesiano al que 
denominaremos sistema propio de esa rejilla; este sistema será el definido en la figura 
4.3.1-1: el eje X es paralelo a las cintas, el eje Y perpendicular a éllas y el eje Z es 
perpendicular al plano en el que está contenida la rejilla. El problema del giro entre 
rejillas - desde un punto de vista matemático - es un cambio de base. Si a una rejilla le 
asociamos el sistema X ^ Y ^ ,  la rejilla consecutiva tendrá un sistema X2 Y2 Z2 , girado 
respecto de la anterior un ángulo 5 ^ ; como el giro se produce en el plano X 1Y 1-X2 Y2 , 
se puede afirmar que Z¡=Z2  (ver figura 6.3.2-1): podemos prescindir de la coordenada 
Z, ya que es invariante en este cambio de coordenadas. La matriz de cambio de base 
entre estos los sistemas Xj Yj  y X2 Y2  es la conocida matriz de rotación G(Si2 ), 
definida como:
G(8 12) = C O S  8 ^ 2  s e n  8 1 2
-sen 5 1 2  eos S 1 2
(6.3.2-1)
que relaciona los vectores unitarios y las componentes de los campos asociados de la 
forma (en la notación utilizada los vectores base son expresados como matrices 
columna, mientras que las componentes de un vector se representan con matrices fila):
U * 2  
^ 2  )
= 8 (8 l2 )
UXl
V J




f  -  ^ux2 
V U?2  J
(6.3.2-2.a) 
(X 2 Y2)  = (X X Y j)  G(-8 12)
(6.3.2-2.b)
Dados los vectores T?, I?, y TÍ de una onda plana en el sistema XjYiZ, su expresión 
en el sistema viene dada aplicando el cambio de base definido en (6.3.2-2.b) a
las respectivas componentes cartesianas de dichos vectores.
Como se demuestra en el apéndice 4, el único armónico de Floquet que puede 
incluirse en el modelo multietapa es el armónico fundamental, teniendo en cuenta que 
en el sistema propio de la segunda rejilla el ángulo azimutal de la onda viene dado por:
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<h =  <h " 5 12 (6 .3 .2 -3 )
A partir de ahora, siempre que hablemos del análisis en cascada de las placas del 
sistema girador nos referiremos exclusivamente al armónico de orden 0 , y por tanto 
suprimiremos el subíndice "o".
F igu ra  6 .3.2-1
Sistemas de referencia propios asociados a las rejillas 1 y 2 giradas entre sí
un ángulo 5^2-
Luego de estas observaciones, nos planteamos estudiar cómo afecta el giro 
entre etapas a los modos tipo-E, tipo-H. Para ello comenzamos por definir - en el 
sistema propio de una rejilla - la matriz de cambio de base entre modos tipo-E, tipo-H y 
las componentes cartesianas XY de dichos modos. Dicha matriz y su inversa quedan 
definidas de la forma:
0  -£ /k z ^
- 1  -ekx kv
^ b(k2  - ky2 ) kz(k2  - ky2 ) J
(6 .3.2-4)
donde b = — ; dichas matrices relacionan, en el sistema propio de una rejilla, las
C0}1£
componentes de los modos tipo-E, tipo-H con las correspondientes componentes 
cartesianas (ver epígrafe 2.2.7):
U =
f  b k x k y - b ( k 2  - k y2)  ^
-k 7/e 0 U
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—) 1 \ f —^ >i f —^ ux
\ / —^ 1 \e = U y = ü - ’ e
—  ^ ti —^ —^ —^ n
\ e ) \ Uy ) \ u y ) e )
(6 .3.2-5.a)
(X Y) = (a ' a") U (a' a ") = (X Y) U- 1 (6.3.2-5.b)
El cambio de base inducido en los vectores { é j e i " }  al girar el sistema XjYj  
(en el que están definidos) un ángulo 8 1 2  se esquematiza de la forma:
{ e j \  ¿ 1  "} —> {e l', ¿2 "}
M (8 12)
>Ul1 t u V (6 .3.2 -6 )
f — ^ ^ 1 \  r — ^ ^ 1K ’V  r ,"7 ,  (ux2- uY2}G(-ó12)
En primer lugar se hace el cambio de base de modos tipo-E, tipo-H a componentes 
cartesianas en el sistema propio X^Y 1 (matriz U1); seguidamente se aplica la matriz de 
giro G(-5i2) entre los sistemas propios X^Yj y X2 Y2; finalmente se hace el cambio de 
base de componentes cartesianas a los modos tipo-E, tipo-H del sistema propio X2 Y2
(matriz U 2 )• Haciendo el producto de matrices queda:
( -» 
U x lel = Ui
—^ n —^





l* 2  
—»
)
= U1 G(-8 1 2) Ü 2 I
( e2
l  e 2  y
(6 .3.2-7)
Definimos la matriz M(8 i2):
- 1^ ( ^ 12) = ^ 1  G(-5j2) U 2 (6 .3.2 -8 )
que nos relaciona las componentes de los modos tipo-E, tipo-H del sistema X^Y^ con 
las componentes de los modos tipo-E, tipo-H asociados al sistema X2 Y2  girado un 
ángulo 512  respecto al anterior:
(a 2' a2,t)  = ( a 1I a 1 ,,) M (5 12) (Ó.3.2-9)
Las componentes de la matriz M(8 i2) se obtienen analíticamente haciendo el producto 
de matrices de la ecuación (6.3.2-8), resultando finalmente:
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M (8I2) (U )  =
( kxj kyj ^
k 2  . |f 2K Ky2 sen(8 i2) +
de2  - k y, 2>
]r2  _ Ir 2
j2




rkX2 ky2 (k2 - k v, 2)yi
L\
k-2 _ ir 2 K Ky2




- cú \i k Zl^
k 2  - kY2 2  y
^ z t  'N
v 2
c o s ( 8 1 2 )  -
sen(S12)
f  k Z ! k x 2 k y 2  ^
(6 .3.2-10.b) 
(6.3.2-lO.c)
k Z2 (k2  - ky2 2 ) sen(8 12)
(6.3.2-10.d)
6.3.3 Formulación con m atr ices  de  t ransm is ión  del 
girador de polarización multietapa
En el apartado anterior hemos visto que los modos tipo-E, tipo-H propios de 
una etapa no coinciden con los modos tipo-E, tipo-H propios de la etapa siguiente si las 
etapas están giradas, es decir, el modo tipo-E de una etapa no coincide con el modo 
tipo-E de la siguiente; para estudiar este modo tipo-E en esta segunda etapa debe 
descomponerse en los modos tipo-E, tipo-H propios de esta segunda etapa: podemos 
decir que "genera" los modos tipo-E, tipo-H en esta segunda etapa. Este hecho puede 
ser "interpretado" como un acoplamiento de los modos tipo-E, tipo-H de dos etapas 
giradas entre sí; como este acoplamiento es causado por el giro entre etapas sucesivas, 
podremos hablar de un acoplamiento geométrico entre modos tipo-E, tipo-H. Para 
tratar dicho acoplamiento deberemos modificar la formulación de las matrices de 
dispersión y transmisión explicado en el apartado 2.3.3.2.
En el apartado 2.3.3.2 definimos la MDC (ecuación (2.3.3.2-1)); esta 
definición se puede generalizar a una fomulación que incluya los modos tipo-E, tipo-H
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simultáneamente. Las tensiones incidentes y reflejadas en los planos de referencia 1 y 2 
se definen como vectores que incluyen los dos estados de polarización (figura 6.3.3-1):
(6 .3.3-1)
La relación entre estos vectores viene dada por las matrices de dispersión y transmisión
í  v:' ^ ( VJ' ^ f v;* ^ ( Vn }i ; vis 2 ; v> i ; vis 2V+M ’ 2 vi" i y-” ’ 2 V+Mv i y \  2 J  ^ i y v 2 y
S y T, definidas de la forma: 
y S 11 S 12 N
v S 21 S 2 2  j





' 1 1  1 2
T TV 21 22 )
\ ( y \  \
i y
(6 .3.3-2)
donde S„, T„ son submatrices de orden 2x2. Conviene apuntar que las matrices S y T
no son "generalizadas" en el sentido que se dió en el apartado 2.3.3.2, ya que están 
definidas solamente para el armónico fundamental, aunque incluyan los dos estados de 
polarización (tipo-E, tipo-H) de dicho armónico.
El girador de polarización está formado por la sucesión de P EPICPUD de 
cintas impresas en un dieléctrico espaciadas por aire con los ejes de las etapas girados 
entre sí. La simulación de este sistema se lleva a cabo conectando en cascada dos tipos 
de matrices: las matrices de transmisión que caracterizan eléctricamente a cada etapa 
elemental, y las matrices de cambio de base de los modos tipo-E, tipo-H.
F ig u ra  6 .3.3-1
Cuadripolo básico del modelo de matrices de transmisión de sistemas
giradores m ultietapa.
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6.3.3.1 Matriz T de una etapa elemental
La etapa elemental está constituida por una EPICPUD de cintas de anchura W y 
espaciado entre cintas D, impresa en un sustrato dieléctrico de espesor d y constante 
dieléctrica £,. junto con el espaciado L que la separa de la siguiente etapa elemental. 
Consideraremos que las rejillas+dieléctrico de todas las etapas son idénticas.
La simulación de una rejilla impresa en dieléctrico fue desarrollada en el capítulo 
4 con la TMDG; se probó que el comportamiento a bajas frecuencias de dicho sistema 
se asemeja al de un polarizador ideal. Para caracterizar dicha estructura con matrices T, 
utilizaremos una variante del método de las MTG, [2-52]: describiremos el sistema 
rejilla+dieléctrico considerando el número de armónicos de Floquet (N^p) necesarios 
según los criterios dados en el capítulo 4, extrayendo posteriormente los coeficientes de 
reflexión y transmisión correspondientes al armónico de orden cero. En el rango de 
frecuencias en que trabajamos (7-18 GHz) la inclusión de los armónicos -1, 0, +1 
( N a f = 3 )  es suficiente para describir el sistema rejilla+dieléctrico perfectamente. Esto es 
equivalente a caracterizar el sistema rejilla+dieléctrico como un "nuevo" elemento 
definido por dichos coeficientes. El procedimiento a seguir consta de las siguientes 
fases:
1) Calcular las matrices T ^ ,  T  dadas por la ecuación (4.3.4-1) con el N^p
adecuado.
2) Calcular las matrices de dispersión asociadas a T ^ ,  T
3) Extraer de dichas matrices de dispersión los. coeficientes correspondientes al
armónico principal, y construir la correspondiente matriz Sf(j.
4) Calcular la matriz T ^ (a partir de S r(j) que caracteriza el sistema
rejilla+dieléctrico. (6.3.3.1-1)
El espaciado entre placas L debe ser suficientemente grande para que los
armónicos evanescentes difractados por la rejilla estén suficientemente atenuados al
llegar a la siguiente etapa elemental para que no exista acoplo entre dichos armónicos: a
la hora de elegir los espaciados entre etapas consideraremos los criterios dados en el
capítulo 5. El desfase que sufre la señal al recorrer la separación entre rejillas lo 
simularemos con la matriz T definida de la forma habitual:





La matriz de transmisión de una etapa elemental (rejilla+dieléctrico+aire) se 
calcula de la forma (ver apartado 5.3):
T rda "  T a T rd (6.3.3.1-3)
6.3.3.2 "Matriz T" del giro entre etapas
En el apartado 6.3.2 estudiamos la transformación de los modos tipo-E, tipo-H 
al girar el sistema cartesiano en el que están definidos; la matriz M (5) permite cambiar 
de base cómodamente las componentes de dichos vectores. Dicha matriz debe ser 
adaptada a la formulación de matrices de transmisión empleda. Definimos la matriz 




M (5)(1 ,1) M (S ) ( 2 , l )  





M(8)(1,1)  M(5) (2 , l )  
M(5) ( l , 2)  M(5)(2,2)
A
J
Esta matriz relaciona los vectores:
(6.3.3.2-1)
í  V + A 
1
l v ; i
= M(812)
í v + \i
l v ; A
(  V '  ^2v +
V 2 )2
= M (5i2)
r y  \  
2y +
V 2 J \
(6 .3.3.2 -2 )
donde el índice que está debajo del paréntesis indica si los vectores están expresados en 
el sistema de referencia 1 ó en el 2. Respecto las relaciones del apartado 6.3.2 conviene 
hacer dos aclaraciones: en lugar de poner las amplitudes de los modos de Floquet a', 
a" hemos utilizado la notación de las matrices de dispersión y transmisión V', V"; de 
otro lado, conviene puntualizar que los elementos de la matriz M (8 ) son traspuestos 
respecto los de la matriz M (8 ), ya que en la ecuación (6.3.2-9) el vector de amplitudes 
es expresado como matriz fila.
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6.3.3.3 Matriz T del s is tem a g irador de po larización
En los epígrafes anteriores de este apartado se han desarrollado los elementos 
básicos para describir el modelo de matrices T que simula el girador de polarización. 
Estamos en condiciones de describir dicho modelo.
Para estudiar el sistema multietapa definimos un sistema de referencia que 
denominaremos XqYq, en el que describiremos la señal incidente, y respecto el que se 
darán los ángulos de giro de las rejillas. El sistema multietapa está formado por P 
etapas numeradas desde i = 1...P. Cada etapa elemental llevará asociado el sistema 
propio XjYj, y estará caracterizada por diferentes parámetros geométricos y eléctricos: 
W, D, d, Er, Lj y 8¡ (definido como el ángulo formado entre el eje Xq y el eje X¡; ver 
figura 6.3.3.3-1); el ángulo entre el sistema propio de la rejilla i y el de la rejilla i-1 es:
Aí s Sí - S h , 5q s 0 ; i = 1..JP
Y0
Figura 6 .3.3.3-1
Sistema propio de la rejilla i-ésim a girado un ángulo 5 j respecto el sistem a
x 0Y0.
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Supondremos que sobre el sistema incide una onda electromagnética plana 
linealmente polarizada; el vector número de ondas de dicha señal forma los ángulos 0 , 
(j>0 en el sistema de referencia XqYq. El campo electromagnético de esta onda puede 
descomponerse en los modos tipo-E, tipo-H definidos en el sistema propio citado, de 
forma que la respuesta del girador a la onda incidente se estudiará como la respuesta a 
los citados modos tipo-E, tipoH. Dicha onda queda especificada por su frecuencia, por 
los ángulos 0, (j)g y por las amplitudes a™c” de los modos tipo-E, tipo-H. El
ángulo azimutal en la i-ésima rejilla vendrá dado, teniendo en cuenta la ecuación (6.3.2-
3) por:
; i = 1 ,2...P (6.3.3.3-1)
El ángulo de elevación 0 es invariante en todos los sistemas de referencia.
La matriz de transmisión Tt  del sistema global viene dada por la conexión en 
cascada de las matrices (ver figura 6.3.3.3-2):
T t  = T rda M (AP )--T rd a  M (A¿ -~ T rda  Tr l M(A2> T rda
(6 .3.3.3-2)
La matriz M(5i) efectúa el cambio de base de las componentes ajj10', aJJ10" (el subíndice
indica el sistema de referencia en que se expresa el coeficiente) de la onda incidente en 
el sistema XqYq al sistema propio X^Yj de la primera etapa; la matriz simula la
interacción de la señal incidente con la primera rejilla; la matriz M(A2 ) hace el cambio
de base del sistema propio de la primera rejilla XjYj al de la segunda rejilla X2 Y2 ; la 
(2 )matriz T ^ ' simula el comportamiento de la segunda e tap a  hasta llegar a la
etapa P-ésima.
1-----
F igura  6 .3 .3 .3-2
Conexión en cascada que describe el sistema girador multietapa formado
por P etapas.
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La señal reflejada viene dada en el sistema XqYq a fin de analizar el efecto de la 
reflexión del sistema girador sobre la antena que lo alimenta. La señal transmitida está 
expresada en el sistema XPYP, ya que la última etapa define el estado de polarización 
de la onda "girada" por el sistema; es importante destacar que el ángulo de giro del 
sistema girador es 8p. Las señales incidente, reflejada y transmitida pueden expresarse 
en cualquier sistema de referencia introduciendo la matriz M adecuada. Mostramos un 
esquema de un girador de polarización en la figura 6.3.3.3-3 en el que se ha insertado 
una placa dieléctrica que hace de "protector dieléctrico".
1.- Protector dieléctrico
2.- Dieléctrico de relleno (aire)
3.- EPICPUD de cintas impresas 
en dieléctrico
4.- Dieléctrico de relleno (aire)
Figura 6 .3.3.3-3
Sistema girador multietapa formado por la conexión en cascada de 3 
EPICPUD de cintas impresas en dieléctrico; se ha añadido una etapa inicial
que hace de protector dieléctrico.
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6.3 .3 .4  Coeficientes de transmisión y reflexión del girador de 
polarización. Relación axial
Una vez calculada la matriz de transmisión Tt  debemos extraer los coeficientes
de reflexión y transmisión del sistema girador. La transformación (2.3.3.3-4) permite 
obtener dichos coeficientes:
c  _  _ t  T
T i l  T22 T21
  rp m rri i pp
T21 T i l  " T12 T22 T21
(6 .3.3.4-1.a) 
(6.3.3.4-l.b)
Las submatrices ST11, ST 2 1  se identifican de la forma (ver notación de la ecuación 
(2.3.3.2-4)):
S.T i l
<«£>• K v n
, ( a ¡"y  ( a ¿ " y T21 v (ap V  ( ap")"
(6 .3.3.4-2)
La primera columna de estas submatrices contiene las amplitudes de los modos tipo-E, 
tipo-H suponiendo que incide el modo tipo-E con aQnc'= l, mientras que la segunda
columna contiene los mismos coeficientes suponiendo que el modo incidente tiene 
inc**aQ =1. Estudiando el sistema como girador de polarización, nos interesa que la onda
incidente sea transmitida por la primera rejilla, con lo que estudiaremos solamente la 
incidencia del modo tipo-E (primera columna). Las potencias asociadas a los 
coeficientes de las primeras columnas de estas submatrices las denominaremos de la 
forma: R', R", T', T"; normalmente se expresan en dB. Las fases asociadas a dichos 
coeficientes se expresarán de la forma: arg(T'), para el coeficiente (a£)', por ejemplo.
Dichos coeficientes deben verificar el Principio de Conservación de la Energía: la 
potencia incidente es igual a la suma de las potencias reflejadas y transmitidas por los 
modos tipo-E, tipo-H, de tal forma que:
R‘ + R" + T‘ + T " = 1 (6 .3.3.4-3)
Los coeficientes anteriormente descritos aportan información de la potencia 
reflejada y transmitida por el sistema girador, pero no dan cuenta del estado de 
polarización de la onda emergente. La onda incidente es linealmente polarizada, pero la 
transmitida, en general, no, ya que el girador también transmite señal en la dirección 
paralela a las cintas de la ultima etapa (el coeficiente T" no es nulo). Para estudiar el
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estado de polarización de la señal transmitida por el sistema girador se efectúan los 
siguientes pasos:
1) Cambio de base de los coeficientes (a£)\ (ap )' a coordenadas cartesianas 
tX tY(a^ )', (ap )' con la ecuación de cambio de base (6.3.2-5.b).
tX tY2) Cambio de base de las componentes cartesianas (ap )', (ap )' (sistema propio
tX tYde la última etapa) a las componentes cartesianas (aQ )', (aQ )' (sistema XqYq)
tZmediante la ecuación (6.3.2-2.b); la componente (a Q )' se obtiene con la 
condición de onda plana TN i?  = 0 ( ver ecuación (2.2.7-Ó)).
tX tY tZ3) Transformación de las componentes cartesianas (aQ )', (aQ )', (aQ )' a 
coordenadas esféricas: (a^9)', (a^)' (La componente radial es nula, ya que el
vector 1?  es perpendicular al vector unitario en la dirección radial).
La señal transmitida por el girador de polarización expresada en coordenadas esféricas 
es la superposición de dos señales ortogonales con diferente amplitud y fase:
= O '  \  + (a? ) 1 « t 0  (6.3.3.4-4)
donde üa , Üa son los vectores unitarios en coordenadas esféricas (referenciados al 
0
sistema cartesiano X q Y q ). La interferencia de estas dos señales genera una onda 
elípticamente polarizada. Para caracterizar esta elipse de polarización definimos la 
relación axial (RA) de la forma:
(at0)'
RA = — — = IRAI eiv (6.3.3.4-5)
(.;*>■
IRAI da cuenta de la capacidad polarizadora del sistema: en incidencia normal IRAI debe 
aproximarse a tg(8 p) para que el giro del plano de polarización sea 5p. \\f aporta 
información del grado de polarización de la señal emergente del sistema, es decir, que 
la elipse sea más o menos estilizada: la polarización lineal requiere que \|/ se aproxime a 
0 o, +180° ó -180°.
El comportamiento ideal de un sistema girador de polarización que gire el plano 
de polarización un ángulo 5p debe tener las siguientes características:
a) Máxima transmisión en la dirección en que "giramos" la onda incidente => T' 
= 1, y mínima en la perpendicular a ésta => T" = 0.
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b) Reflexión nula del sistema => R' = O, R" = 0.
c) Giro "adecuado" del plano de polarización => IRAI = tg(5p) (incidencia 
normal)
d) Señal emergente linealmente polarizada => y  = 0o, ±180°.
La señal reflejada también es elípticamente polarizada, aunque no lo hemos 
considerado, preocupándonos fundamentalmente de su nivel de potencia.
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6.4 FUNCIONAMIENTO Y DISEÑO DE SISTEMAS GIRADORES 
DE POLARIZACION MULTIETAPA
6.4.1 Introducción
En este apartado exponemos el análisis y la síntesis de giradores de polarización 
haciendo uso del modelo teórico desarrollado en el apartado 6.3. Comenzaremos por 
diseñar la placa elemental, pasando a estudiar los parámetros eléctricos y geométricos 
del sistema multietapa; la separación entre placas nos va a condicionar el ancho de 
banda, mientras que el número de etapas determina la capacidad giradora del sistema y 
la transmitancia del mismo. En cada epígrafe presentaremos los criterios generales de 
diseño en función de los parámetros geométricos y eléctricos, centrándonos en el 
diseño y optimización de giradores de polarización en la banda 7-18 GHz.
El diseño del sistema lo haremos para incidencia normal, analizando 
posteriormente los efectos de incidir oblicuamente sobre el mismo. En algunas 
aplicaciones resulta interesante diseñar el sistema girador entorno a una incidencia 
oblicua; N. Amitay, A.A.M. Saleh [6-10] adaptan el procedimiento de diseño en 
incidencia normal al caso general de diseñar la estructura giradora funcionando en 
incidencia oblicua.
Los resultados han sido obtenidos con el programa GIRPL2, cuyo algoritmo se 
presenta en el apéndice 7.
6.4.2 Diseño de  u na  EPICPUD de cintas im presa  en 
d i e l é c t r i c o
La rejilla de cintas debe tener un comportamiento similar al de un polarizador 
ideal en la banda de operación. La elección de las características geométricas de la rejilla 
de cintas y de la lámina dieléctrica condicionan dicho comportamiento. En nuestro caso, 
las características del sustrato dieléctrico nos vienen impuestas de cara a una posterior 
implementación real.
Se ha elegido un material plástico de bajas pérdidas sobre el que están impresas 
las cintas conductoras. El sustrato elegido es TFE (Tetrafluoruro de Etileno) embebido 
en un enrejado de fibra de vidrio obtenido por control de ordenador para asegurar que 
la relación vidrio/1 LE produzca, a lo largo de toda la lámina, una constante dieléctrica y
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unas bajas pérdidas uniformes; producido por 3M, su nombre comercial es CU-CLAD 
217. Las características eléctricas de este material son:
a) Constante dieléctrica relativa: er=2.17 desde 1 GHz hasta 18 GHz;
er=2.17±0.04 en la banda X.
b) Tangente de pérdidas: tgS<0.0006 para frecuencias inferiores a 7 GHz;
tgS<0.0012 para frecuencias entre 7 GHz y 18 GHz.
(Estos datos han sido suministrados por el fabricante). Los espesores disponibles van 
desde 0.254 mm a 3.048 mm con incrementos de 0.254 mm; dado que se busca un 
dieléctrico que perturbe lo menos posible la señal transmitida por la rejilla de cintas, se 
ha elegido el espesor más bajo: d=0.254 mm.
Las láminas de CU-CLAD están cubiertas de cintas de cobre de 17 pm de 
espesor; con este espesor, y teniendo en cuenta la elevada conductividad eléctrica del 
cobre, la profundidad de penetración de los campos en el cobre es 0.8 pm (a 7 GHz), 
valor 21 veces inferior al espesor del cobre, con lo que podemos asegurar que el campo 
electromagnético se atenúa suficientemente en el interior de la cinta de cobre, 
aproximándose al comportamiento de un conductor ideal.
Con estas limitaciones para la elección del sustrato dieléctrico, los parámetros 
que quedan por diseñar en la rejilla son la anchura de las cintas,W, y la separación 
entre centros de cintas, D.
Los resultados del epígrafe 4.4.1 muestran que en la región de bajas frecuencias 
(D/ A,<0.1) el comportamiento del sistema rejilla de cintas+dieléctrico se asemeja al de 
un polarizador ideal; mostramos en las figuras 6.4.2-1, 6.4.2-2 el coeficiente de 
transmisión de este sistema para DA «  0.1 con diferentes relaciones W/D. De estas 
curvas se desprende que a mayor DA (mayor frecuencia) el comportamiento del 
sistema se aleja del de un polarizador ideal; en consecuencia, la mayor frecuencia de 
trabajo es la que nos fija el valor máximo de la relación DA en la que debe operar la 
EPICPUD de cintas.
Para simular el polarizador ideal tomaremos como cotas para los coeficientes de 
transmisión de los modos tipo-E, tipo-H:
i) T0’ > -0.05 dB
ii) T0"< -25 dB
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Escogiendo una relación W/D=0.5, las curvas correspondientes sugieren que debemos 
trabajar en un rango de frecuencias inferior a DA=0.06. La frecuencia máxima de 
operación que nos simule el polarizador "ideal" será pues:
fm«xima(GHz)=ü ^ j  (6.4.2-1)
Para nuestra banda de operación 7-18 GHz se desprende automáticamente de dicha 
fórmula que la separación entre cintas debe ser D=lmm. Como se ha elegido una 
relación W/D=0.5, la anchura de las cintas resulta ser W=0.5 mm. La frecuencia 
inferior de trabajo (7 GHz) correspone a un valor de DA=0.023. Una vez diseñados W 
y D, dichos parámetros se mantendrán invariables en el resto del diseño del girador de 
polarización.
0.5
T '(d B )
-1— r -----------W/D=0.3














Coeficiente de transmisión en función de la relación D/A, de una EPICPUD de 
cintas impresa en un sustrato dieléctrico a bajas frecuencias; modo tipo-E. 
Para D =lm m  se han señalado las frecuencias de la banda de operación 
(Incidencia normal, e r=2.17, d=0.254 mm)
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Coeficiente de transmisión en función de la relación D A  de una EPICPUD de 
cintas impresa en un sustrato dieléctrico a bajas frecuencias; modo tipo-H 
Para D=Im m se han señalado las frecuencias de la banda de operación. 
(Incidencia normal, e r=2.17, d=0.254 mm)
Conviene analizar el comportamiento del sistema rejilla+dieléctrico si la 
incidencia sobre el sistema es oblicua. Las figuras 6.4.2-3, 6.4.2-4 muestran el 
comportamiento del sistema en función de la relación DA para un ángulo de incidencia 
elevado 0=60° y diferentes valores del ángulo azimutal (j). De la observación de dichas 
gráficas se concluye que incluso para un ángulo de elevación grande, el sistema 
diseñado simula perfectamente un polarizador ideal, ya que para la situación más 
desfavorable de las curvas presentadas (4>=0°), el coeficiente de transmisión para el 
modo tipo-E se mantiene por encima de -0.25 dB, y para el modo tipo-H no supera los 
-20 dB en la mayor frecuencia de operación escogida DA=0.06.
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F ig u ra  6 .4 .2 -3
Coeficiente de transmisión en función de la relación D A  de una EPICPUD de 
cintas impresa en un sustrato dieléctrico a bajas frecuencias; modo tipo-E. 
Para D = lm m  se han señalado las frecuencias de la banda de operación 
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F ig u ra  6 .4 .2 -4
Coeficiente de transmisión en función de la relación D A  de una EPICPUD de 
cintas impresa en un sustrato dieléctrico a bajas frecuencias; modo tipo-H. 
Para D = lm m  se han señalado las frecuencias de la banda de operación 
(0=60°, W/D=0.5, er=2.17, d=0.254 mm)
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6.4 .3  Estudio del s i s te m a  girador en función d e  la 
separación  entre e tapas :  resonancias
En el capítulo 5 establecimos una cota inferior de la separación entre placas a 
partir de la cual se pueda despreciar el acoplo de los armónicos de Floquet de orden 
superior, si DA=0.2, esta cota viene dada por L=0.1A, (epígrafe 5.3.2). Para el rango 
de frecuencias 7-18 GHz con D=lmm la relación D/X a la mayor frecuencia de trabajo 
es DA=0.06, con lo que los armónicos de orden superior están más atenuados que en 
el caso DA=0.2 estudiado en 5.3.2. Así pues, se puede hacer uso de la cota L=0.1A,, 
con lo que la menor separación entre etapas puede ser estimada en Lm¡n « 4 mm; con 
esta separación mínima entre placas estamos espaciando suficientemente las mismas 
para que no se acoplen los armónicos no propagativos.
La separación entre placas polarizadoras provoca la aparición de resonancias
que condicionan el ancho de banda de funcionamiento de la estructura. La figura 6.4.3-
1 muestra el coeficiente de transmisión de tres sistemas giradores de polarización
diferentes formados por 2, 3 y 4 placas; en los tres casos se ha mantenido constante la
separación entre etapas L¡ = L (sistemas simétricos) y el ángulo de giro total 5p (las
gráficas se han obtenido variando la frecuencia para una separación fija L=6mm). En
las tres configuraciones se observa la aparición de resonancias muy acusadas cuando la
separación entre placas es un múltiplo entero de X/2. La aparición de estas resonancias
se justifica rigurosamente en las referencias de A.A.M. Saleh [6-8], [6-9], 
encontrándose que las resonancias aparecen en las frecuencias fMiNm dadas por la
expresión:
Q
^MlNm = m ^MlN ’ fMlN = 2L ’ m = 0, 1, 2, 3... (6.4.3-1)
donde L es la separación entre etapas y c la velocidad de la luz en el vacío. En el
apéndice 5 se justifica - para un caso particular de dos rejillas - que la aparición de estas
resonancias se debe a las interferencias que se producen entre las señales múltiples que
se reflejan sucesivamente entre las placas. En todas las curvas presentadas se observa 
que las resonancias fMiNm no coinciden exactamente con los valores previstos por la
ecuación (6.4.3-1), ya que esta ecuación se deduce suponiendo que la fase introducida 
por los coeficientes de reflexión y transmisión de las rejillas es cero, lo que no sucede 
en la estructura rejilla de cintas+dieléctrico (ver apéndice 5).
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Figura 6.4.3-1
Coeficiente de transmisión T' en función de la relación LA de un sistema 
formado por P EPICPUD de cintas impresas en un sustrato dieléctrico. Las 
curvas se han realizado con L=6mm variando la frecuencia. 8p = 60° ; A=5p/P  
en todos los casos, es decir: si P=2, A=30° (5 j= 30o, 82=60°); si P=3, A=20° (8^=20°, 
82=40°, 83=60°); si P=4, A=15° (81=15°, 82=30°, S3=45°, 84=60°). (Incidencia 
normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
En las resonancias, el sistema pierde su capacidad "giradora" de polarización; 
un aspecto a tener en cuenta es el estudio de la distribución energética en las 
proximidades de dichas resonancias, es decir, estudiar cómo se "reparten" los 
coeficientes T",R',R" la energía no girada por el sistema en las resonancias. En la 
figura 6.4.3-2 se representan dichos coeficientes para una estructura de 3 etapas. Del 
análisis de estas curvas y de otros cálculos realizados concluimos que en las 
resonancias el sistema deja de funcionar en transmisión, reflejando la mayor parte de la 
energía incidente; la reflexión del modo tipo-E es superior a la del modo tipo-H, al 
contrario de lo que ocurre en la zona entre resonancias.






Coeficientes T ' \  R \ R" en función de la relación L/A. Las curvas se han 
realizado con L=6mm variando la frecuencia. (P=3, 8p=60° , A=20°; incidencia 
normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
Antes de dar las directrices del diseño del ancho de banda de la estructura 
analizaremos el efecto de la incidencia oblicua en la aparición de las resonancias. La 
figura 6.4.3-3 simula las mismas estructuras de la figura 6.4.3-1 suponiendo que la 
incidencia es oblicua (0=40°, 4>o=0°). De la comparación de ambas figuras se 
desprende que la estructura de resonancias es idéntica si sustituimos L por (L cos0), lo 
que es intuitivo si nos fijamos en la forma en que se dedujo la ecuación (6.4.3-1). Para 
verificar que la estructura de resonancias no depende del ángulo (j)Q presentamos la 
figura 6.4.3-4, en la que el girador de tres placas de la figura 6.4.3-3 es atacado en tres 
posiciones azimutales distintas (<|)o = 0o, 45°, 90°) para un mismo ángulo de elevación 
(0=40°); en las tres curvas mostradas se observa que las resonancias aparecen en las 
mismas posiciones, si bien los valores de la transmitancia del sistema no son iguales en 
las tres curvas (recordemos la variación de los coeficientes Tq', Tq" del sistema 
rejilla+dieléctrico con el ángulo ((jq, epígrafe 4.4.4).
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F ig u ra  6 .4 .3 -3
Coeficiente T' en función de la relación LcosG/X. Las curvas se han realizado 
con L=6mm variando la frecuencia (5p=60°, A=5p/P; 0=40°; <ho=0°; D=lmm,




F ig u ra  6 .4 .3 -4
Coeficiente T‘ en función de la relación LcosGA. Las curvas se han realizado 
con L=6mm variando la frecuencia. Se ha variado el ángulo <{)q (P=3, 8p=60°, 
A=20°; G=40°; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm).
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Del análisis de las curvas de la figura 6.4.3-1 se deduce que la transmitancia de
los sistemas giradores estudiados es más o menos plana en la región comprendida entre
dos resonancias consecutivas; esta característica degenera cuando aumenta la
frecuencia. De otro lado, el ancho de banda que se puede alcanzar entre la resonancia 
^MiNm y Ia ^MiNm+1 es de una octava, excepto si m=0. En consecuencia, el diseño del
girador lo haremos en la región comprendida entre la primera resonancia (fMiN0=0) y Ia
segunda resonancia (Ímin^ min)*
En las figuras 6.4.3-5, 6.4.3-6, 6.4.3-7 presentamos curvas orientativas de
diseño de giradores para la banda 7-18 GHz que nos permiten fijar el espaciado óptimo
entre placas. De estas gráficas se desprende que el efecto de disminuir la separación
entre placas es "desplazar" la resonancia m=l a frecuencias superiores, alejándola de la 
banda de operación. También debemos observar que la frecuencia fjviiN1 debe ser
superior a la máxima frecuencia de trabajo, a fin de que el sistema no opere en el tramo 
descendiente de la curva próximo a la resonancia. Una separación L=4mm nos 
proporciona un resultado aceptable en la banda de interés para todas las curvas 
presentadas.
T'(dB)
-  L=4mm 
-L=6mm
- L=8mm
-  L = 10m m




Coeficiente T 1 en función de la frecuencia (P=2, 8p= 60°, A=30°; incidencia
normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2 .17, d=0.254 mm).
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Figura 6.4.3-6
Coeficiente T' en función de la frecuencia. (P=3, 8 p = 6 0 ° ,  A=20°;
normal; D=lm m , W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
T'(dB)
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F igura 6.4.3-7
Coeficiente T' en función de la frecuencia. (P=4, 8p= 60°, A= 15°;
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Elegido el espaciado L para eludir la primera resonancia en incidencia normal, 
dicho espaciado seguirá siendo óptimo para incidencia oblicua, ya que el "espaciado" 
LcosG provoca resonancias a frecuencias superiores que las provocadas por el 
espaciado L. Para mostrar este efecto presentamos la figura Ó.4.3-8 en la que se ve el 
desplazamiento del pico de la primera resonancia a frecuencias superiores a medida que 






Coeficiente T' en función de la frecuencia. (L=6mm; P=3, 5p=60°, A=20°; óo= °^» 
D=lmm, W/D=0.5; £,-=2.17, d=0.254 mm)
Finalmente hemos estudiado un sistema asimétrico formado por tres placas
espaciadas Lj = 5mm y L2  = 8mm. La curva Ó.4.3-9 nos muestra que la estructura de
resonancias de dicho sistema tiene contribuciones de las resonancias correspondientes a
ambos espaciados; la resonancia marcada con una flecha en dicha figura corresponde a 
una frecuencia f^iNj = 18.75 GHz "generada" por el espaciado L2 . Del análisis de esta
figura y de otros cálculos realizados se concluye que los sistemas asimétricos no 
ofrecen mejoras respecto los sistemas simétricos desde el punto de vista del ancho de 
banda de funcionamiento, ya que aparece la resonancia del espaciado más grande.
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F igura 6.4.3-9
Coeficiente T' en función de la frecuencia de un sistema asimétrico: 
Li=5mm, L2=8mm. La flecha señala el pico de resonancia correspondiente al 
espaciado más grande (L2 ). (P=3, 8p=60°, A=20°; incidencia normal; D=lmm,
W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
6.4.4 Estudio del sistema girador en función del ángulo 
de giro (8P) y del número de etapas (P)
Elegida una separación entre etapas que nos "aleje" de la primera resonancia, el 
siguiente paso en el diseño de un girador de polarización es estimar el número de etapas 
necesarias para conseguir el giro adecuado de la señal incidente.
En los trabajos de A.A.M. Saleh [6-8], [6-9] se analizan varios procedimientos 
para la elección del ángulo de giro entre etapas. Partiendo del hecho de que para 
sistemas con P>5 el coeficiente de transmisión del sistema girador puede presentar un 
rizado acusado, proponen tres métodos:
i) Método de "ieual-rizado": Proponen una elección de los ángulos entre etapas
que consiga que el nivel de rizado sea constante.
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iii Método de la "respuesta-plana": Proponen una elección de los ángulos entre 
etapas que disminuya al máximo el nivel de rizado, aunque no todos los "rizos" 
presenten la misma amplitud.
iiil Método de igual incremento angular: Proponen escoger idéntico ángulo de 
giro entre etapas, es decir:
A¡ = A ; A = ^j-; i = l...P (6.4.4-1)
Con el tercer método se obtienen anchos de banda mayores, si bien con los otros la 
respuesta del sistema es más plana. N. Amitay, A.A.M. Saleh [6-10] en un trabajo 
posterior se decantan por el tercero de los tres métodos para diseñar un girador de 
polarización de 90° y 6 etapas, ya que el rizado que se encuentra con este método es 
muy bajo (» 0.03 dB) y además esta configuración es la que presenta mayor ancho de 
banda. Los procedimientos i) y ii) están indicados para sistemas con un elevado 
número de etapas y especificaciones muy restrictivas (situaciones en las que el método
iii) responde con rizados elevados). A la vista de estas conclusiones, nos decantamos 
por el método iii).
De acuerdo con la Ley de Malus Generalizada (6.2.1-3), la transmitancia del 
sistema aumenta con el número de etapas para un ángulo dé giro fijo (cuanto mayor sea 
el número de etapas la capacidad "giradora" del sistema aumenta). La figura 6.4.4-1 
muestra el coeficiente de transmisión T' en función del ángulo de giro que se pretende 
conseguir para diferente número de etapas; se han mantenido constantes la separación 
entre placas (L=4 mm) y la frecuencia de operación (centro de la banda: 12.5 GHz). 
Una ampliación de esta figura nos permite estudiar con detalle el comportamiento para 
bajos ángulos de giro. En la gráfica se adjuntan las curvas previstas por la Ley de 
Malus Generalizada. De esta gráfica se desprenden dos conclusiones importantes:
i) La transmitancia del sistema propuesto es superior a la prevista por la Ley de 
Malus Generalizada; este fenómeno es debido a que las reflexiones de la señal 
entre las placas contribuye a aumentar el coeficiente de transmisión del sistema, 
como se demuestra en el apéndice 5. Con más de 2 placas el fenómeno es muy 
acusado: el coeficiente T' es muy superior a la transmitancia esperada por la Ley 
de Malus Generalizada, lo que induce a pensar que las reflexiones que sufren 
las señales al propagarse entre las placas contribuyen "positivamente" a 
aumentar la transmitancia de la estructura giradora.
ii) A medida que aumenta el número de placas (P) el sistema es capaz de girar 
más señal; para ángulos de giro menores de 45°, 3 placas son suficientes para
2 1 8
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conseguir una respuesta aceptable (T'>-0.4dB); para ángulos de giro 
comprendidos entre 45° y 90° requerimos al menos 5 placas para conseguir el 
mismo nivel de transmisión.
Este tipo de gráficas permiten analizar la "capacidad giradora" del sistema, adquiriendo 
un interés fundamental a la hora de efectuar un diseño concreto; en este epígrafe 
haremos uso de este tipo de curvas para analizar la variación de los distintos 
parámetros.
Figura 6.4.4-1
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/P. Las curvas que llevan símbolos representan
los valores previstos por la Ley de Malus Generalizada. (L=4 mm; incidencia 
normal; f=12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
En las figuras 6.4.4-2, 6.4.4-3, 6.4.4-4 se representa el coeficiente de 
transmisión a diferentes frecuencias para 2, 3 y 4 placas respectivamente. En la 
frecuencia más baja se detecta un descenso acusado de la transmitancia del sistema. En 
la banda 7-18 GHz podemos concluir que el comportamiento del sistema es aceptable 
(T1 > -0.4dB) si:
219
capítulo seis funcionamiento y diseño de...
i) P=2: 5 p < 4 0 °
ii) P=3: 5P<50°
iii) P=4: 5 p < 6 5 °
Con este tipo de representaciones se puede determinar el ancho de banda de operación 
en función del ángulo de giro deseado y de las especificaciones exigidas.
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Figura 6.4.4-2
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/P. Se ha variado la frecuencia de operación. 
(P=2; L=4 mm; incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5, er=2.17, d=0.254 mm)
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F igura 6.4.4-3
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (Sp). Método de igual 
incremento angular: A = 5p/P. Se ha variado la frecuencia de operación. 
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Figura 6.4 .4-4
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (8p). Método de igual 
incremento angular: A = 5p/P. Se ha variado la frecuencia de operación. 
(P=4; L=4 mm; incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5, er=2.17, d=0.254 mm)
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También hemos estudiado el comportamiento de la capacidad giradora si la 
incidencia es oblicua en los planos de incidencia: 4)0=0°, 90° (ver figuras 6.4.4-5,
6.4.4-6); se presenta una ampliación de las curvas para ángulos de giro inferiores a 
90°. Para ángulos de giro superiores a 90° se aprecia que la incidencia oblicua genera 
una pérdida de la transmitancia acusada respecto la incidencia normal (curva 0=0°); 
para ángulos de giro inferiores a 90° este fenómeno no se aprecia, observándose una 
variación suave del coeficiente de transmisión para los diferentes ángulos de elevación 
analizados. Se han estudiado otras situaciones similares que demuestran que el 
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Figura 6.4.4-5
Coeficiente T1 en función del ángulo de giro deseado (8p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/P. Plano de incidencia: <t>o=0° (P=3; L=4 mm; 
f=12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5; ej=2.17, d=0.254 mm)
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Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/P. Plano de incidencia: 00=90° (P=3; L=4 mm; 
f=12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5; £¡=2.17, d=0.254 mm)
Finalmente hemos estudiado sistemas en los que la primera etapa del sistema no 
está girada respecto el sistema de referencia inicial XqYq, es decir: 5 ^ 0 °  (Si, por 
ejemplo, 5p=60° con 5 i= 0 °  y P=4, A = 5 p /(P -l)= 6 0 ° /(4 -l)= 2 0 ° ; entonces la 
configuración queda: 8^=0°, 52=2 0°, 83=4 0 °, 84=60°). La figura 6 .4.4-7 muestra la 
capacidad giradora de configuraciones en las que la primera etapa no ha sido girada; se 
ha variado el número de etapas. El comportamiento de la curva P=2 muestra simetría 
respecto el ángulo de 90°. Comparando los resultados de esta gráfica con los de la 
figura 6.4.4-1 deducimos un resultado que en principio puede paracer sorprendente: 
este nuevo tipo de configuraciones presenta mayor capacidad polarizadora para ángulos 
de giro inferiores a 90° si P>2; este fenómeno se observa fácilmente con las figuras 
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Figura 6.4.4-7
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/(P-1). La primera etapa no está girada (6¡=0°). 
(L=4 mm; incidencia normal; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5, er=2.17, d=0.254
m m)
Las propiedades reflectoras de estas estructuras son destacables. La figura
6.4.4-8 muestra los coeficientes de reflexión R \ R" en una configuración de 3 etapas 
para dos configuraciones (con la primera etapa polarizadora y con la primera etapa no 
polarizadora). Observamos que el coeficiente R" ha disminuido considerablemente en 
la segunda configuración (» -50 dB), lo que es fácilmente explicable teniendo en cuenta 
que en esta configuración la primera etapa tiene las cintas paralelas a la dirección en que 
se define el coeficiente R". Este hecho tiene interés en un montaje real: el sistema 
girador refleja señal principalmente con el mismo estado de polarización que la antena 
que lo alimenta, no introduciendo "nuevas" componentes de polarización en la antena 
emisora. La observación de estas curvas nos ayuda a comprender cualitativamente por 
qué este tipo de configuraciones transmiten más señal respecto cuando la primera etapa 
está girada: si la primera etapa con que se encuentra la onda incidente está girada, dicha 
señal se refleja en esta primera etapa. Por el contrario, si la primera etapa no está 
girada, la señal penetra en el sistema girador sin reflejarse en la primera etapa; una vez 
la señal ha entrado en el sistema girador, sufrirá una reflexión en la segunda etapa (que
224
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si está girada). La señal reflejada en esta segunda etapa incidirá sobre la primera etapa: 
una componente saldrá del sistema girador, pero otra componente se reflejará de nuevo 
en esta primera etapa, realimentando la señal girada por el sistema.
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Coeficientes R 1, R" en función de la frecuencia. Método de igual 
incremento angular. Las curvas con "1 POL" tienen todas las etapas giradas, 
y las "1 NO POL" tienen la primera etapa no girada. (P=3; 5p=45°; L=4 mm; 
incidencia normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
La figura 6.4.4-9 presenta curvas de diseño en las que se ha variado la 
frecuencia de operación; comparando con la figura 6.4.4-3 no se aprecia una mayor 
capacidad polarizadora para ángulos de giro inferiores a 90°, encontrádose anchos de 
banda similares con este "nuevo" tipo de configuraciones en las que la primera etapa no 
ha sido girada.
Las figuras 6.4.4-10, 6.4.4-11 muestran la variación de la capacidad 
polarizadora variando los ángulos de incidencia para configuraciones con Si=0°. Se 
desprende de estas gráficas y de otros cálculos efectuados conclusiones similares a las 
citadas cuando la primera rejilla ha sido girada.
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F igura 6.4.4-9
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=Sp/(P-l). La primera etapa no está girada (5 i=0°) Se 
ha variado la frecuencia de operación (P=3; L=4 mm; incidencia normal; 
D=lmm, W/D=0.5; Zr=2 A l, d=0.254 mm).
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F igura  6 .4 .4-10
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (5p). Método de igual 
incremento angular: A=5p/(P-1). La primera etapa no está girada (8j = 0o) 
Plano de incidencia: <t>o==0° (P=3; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5; zx= 2A l,
d=0.254 mm).
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F igura  6.4.4-11
Coeficiente T' en función del ángulo de giro deseado (8p). Método de igual 
incremento angular: A=8p/(P-1). La primera etapa no está girada (8i = 0°) 
Plano de incidencia: <J)q=90o (P=3; L=4 mm; f= 12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5;
er=2.17, d=0.254 mm)
6.4.5 Estudio del sistema girador en función de los 
ángulos de incidencia 9, <|>0
En este apartado vamos a estudiar la capacidad transmisora del sistema girador 
en función del ángulo de incidencia 0 para diferentes ángulos azimutales. Se han 
escogido configuraciones de 3 y 4 placas con L=4mm en la frecuencia central de la 
banda (12.5 GHz), ya que son las configuraciones más interesantes en vista de los 
resultados del epígrafe anterior.
Las figuras 6.4.5-1, 6.4.5-2 muestran la transmitancia de un girador de 5p=60° 
para P=3 y P -4  placas respectivamente. De la observación de las curvas se concluye 
que para un ángulo azimutal <|)o=900 la capacidad transmisora del sistema disminuye 
considerablemente. Con ángulos de elevación inferiores a 60° se tiene un coeficiente de 
transmisión superior a -1 dB excepto para incidencia azimutal de (j)o=90°.
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Figura 6.4.5-1
Coeficiente T' en función del ángulo de elevación 0 (6p=60°; P=3; L=4 mm; 
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F igura 6 .4.5-2
Coeficiente T' en función del ángulo de elevación 0 (8p=60°; P=4; L=4 mm;
f=12.5 GHz; D=lmm, W/D=0.5; 6^2.17, d=0.254 mm)
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Las figuras 6.4.5-3, 6.4.5-4 simulan las mismas configuraciones que las 
descritas en el párrafo anterior con la primera etapa no polarizadora. También se 
observa una disminución acusada de la transmisión en el plano de incidencia <j)0=9O°.
o
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Figura 6.4.5-3
Coeficiente T' en función del ángulo de elevación 0. La primera etapa no 
está girada (Si=0°) (8P=60°; P=3; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5, £^2.17,
d=0.254 mm)
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F igura  6.4.5-4
Coeficiente T' en función del ángulo de elevación 0. La primera etapa no 
está girada (5!=0°) (5P=60°; P=4; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5, e^2.17,
d=0.254 mm)
6.4.6 Estudio de la relación axial
Hasta ahora nos hemos ocupado de estudiar las propiedades transmisoras del 
sistema girador, buscando las configuraciones que permitieran la máxima capacidad 
giradora. Es importante analizar el estado de polarización de la señal emergente del 
sistema; para ello haremos uso de los conceptos de relación axial y diferencia de fase 
introducidos en el apartado 6.3.3.4; recordemos que la onda transmitida por el sistema 
estará girada el ángulo deseado si se cumple:
i) IRAI = tg(8p) en incidencia normal 
y estará polarizada linealmente si:
ii) \j/=180° si 5p<90° y \{/=0o si 5P>90°
Las figuras 6.4.6-1, 6.4.6-2 muestran la relación axial y diferencia de fase en 
función de la frecuencia para configuraciones que giran 60° el campo eléctrico. La
2 3 0
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curva denominada "ideal" corresponde a la relación axial deseable: IRAI = tg(60°) = 
1.732. La primera resonancia en esta configuración se produce a la frecuencia de * 36 
GHz; en las proximidades de esta frecuencia observamos que el sistema pierde su 
capacidad giradora (a partir de 25 GHz la señal emergente está girada un ángulo 
superior a 60°). También se detecta una degeneración de la pureza de polarización en 
las cercanías de la resonancia. En las gráficas ampliadas se observa que en el ancho de 
banda de interés 7-18 GHz el estado de polarización de la señal es muy bueno: la señal 
emergente está girada el ángulo deseado y está linealmente polarizada; se observa que a 
mayor número de placas el estado de polarización mejora.
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Figura 6.4.6-1
Relación axial IRAI en función de la frecuencia. La curva "IDEAL" 
corresponde al caso IRAI=tg(60°)=1.732 (8p=60°; L=4 mm; incidencia normal; 
D=lmm, W/D=0.5; 6^2.17, d=0.254 mm)
2 3 1















Diferencia de fase entre componentes (y) en función de la frecuencia.
(8p=60°; L=4 mm; incidencia normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm)
Las figuras 6.4.6-3, 6.4.6-4 representan la misma situación que la simulada en 
el párrafo anterior con la primera etapa no polarizadora. El comportamiento es similar al 
encontrado cuando la primera etapa es polarizadora, si bien se detecta una ligera pérdida 
de la capacidad giradora respecto el caso anterior. Encontramos que el estado de 
polarización de los sistemas con la primera etapa no polarizadora es de "peor calidad" 
que cuando todas las etapas están giradas: de un lado la relación axial se separa más del 
valor "ideal" que en el caso en que están todas las etapas giradas; de otro lado la elipse 
de la señal transmitida se aleja más de una recta que en el otro caso citado. El fenómeno 
se aprecia bien en las curvas ampliadas, concluyendo que para el caso P=2 las 
diferencias son muy acusadas, mientras que si P=3 ó 4 las diferencias no son muy 
sustanciales. Este comportamiento se interpreta observando que el coeficiente T" es 
superior cuando la primera etapa no está girada que cuando lo está: al haber menos 
etapas giradas, la capacidad giradora del sistema disminuye.
2 3 2
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F igura 6.4.6-3
Relación axial IRAI en función de la frecuencia. La curva "IDEAL" 
corresponde al caso IRAI=tg(60°)=1.732. La primera etapa no está girada 
(Si=0°). (8p=60°; L=4 mm; incidencia normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17,
d=0.254 mm)
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Diferencia de fase entre componentes (y) en función de la frecuencia. La 
primera etapa no está girada (5 j= 0 o). (8p=60°; L=4 mm; incidencia normal; 
D=lmm, W/D=0.5; £,-=2.17, d=0.254 mm)
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Las figuras 6.4.6-5, 6.4.6-6, 6.4.6-7, 6.4.6-8 representan la relación axial y 
diferencia de fase en función del ángulo girador a una frecuencia fija de 12.5 GHz 
(centro de la banda) para sistemas con la primera etapa polarizadora (dos primeras 
figuras) y con la primera etapa no polarizadora (las dos últimas). Para la relación axial 
se adjunta la curva correspondiente al caso ideal. Se observa el mismo comportamiento 
comentado en el párrafo anterior: las configuraciones con la primera etapa girada 
presentan mejor comportamiento que cuando no lo está; este fenómeno se evidencia 
más en la diferencia de fase entre componentes que en la relación axial. El 
comportamiento encontrado a esta frecuencia es muy bueno para ángulos de giro 
inferiores a 150°; ángulos superiores requieren la utilización de más etapas.
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Relación axial IRAI en función del ángulo de giro deseado (8p) La curva 
"IDEAL" corresponde a: IRAI=tg(8p) (L=4 mm; f=12.5 GHz; incidencia normal; 
D=lmm, W/D=0.5; 6^2.17, d=0.254 mm)
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Figura 6.4 .6-6
Diferencia de fase entre componentes (y) en función del ángulo de giro 
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Relación axial IRAI en función del ángulo de giro deseado (5p). La primera 
etapa no está girada (8i=0°). La curva "IDEAL” corresponde a: IRAI=tg(8p) 
(L=4 mm; f= 12.5 GHz; incidencia normal; D=lmm, W/D=0.5; er=2.17, d=0.254
m m )
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Figura 6.4.6-8
Diferencia de fase entre componentes (\j/) en función del ángulo de giro 
deseado (8p). La primera etapa no está girada (8i=0°) (L=4 mm; f=12.5 GHz; 
incidencia normal; D=lmm; W/D=0.5, er=2.17, d=0.254 mm).
Finalmente mostramos curvas del comportamiento del estado de polarización de 
la señal "girada" cuando la incidencia sobre el sistema es oblicua. Conviene puntualizar 
que los resultados presentados se han efectuado haciendo incidir sobre el sistema una 
señal con estado de polarización tipo-E en el sistema de referencia XqYq.
Las figuras 6.4.Ó-9, 10, 11, 12 muestran IRAI y y  en función de la frecuencia 
para incidencias normal y oblicua en el sistema comentado en el párrafo anterior 
siguiendo la secuencia habitual. A frecuencias superiores a 30 GHz se detectan las 
resonancias de mínima transmisión en todas las curvas mostradas. El comportamiento 
de IRAI en el rango de frecuencias de interés (7-18 GHz) nos muestra que la señal 
transmitida en incidencia oblicua está girada aproximadamente los 60° previstos si 
0<45°. La relación axial IRAI presenta una variación suave en la banda de operación; la 
pendiente de esta variación es igual a la que presentan los resultados de incidencia 
normal. El mismo comportamiento se detecta en y; se desprende de las curvas que si la 
incidencia es oblicua las elipses de polarización se alejarán bastante de la situación 
ideal. Una vez más apreciamos que si la primera placa no está girada, el estado de 
polarización de la señal emergente empeora respecto las configuraciones en que la 
primera etapa está girada.
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Figura 6.4.6-9
Relación axial IRAI en función de la frecuencia. La curva "IDEAL" 
corresponde a: IRAI=tg(60°)=1.732; las otras curvas indican el ángulo de 
elevación de la señal incidente (0) (<|>o=900; P=3; 5p=60°; L=4 mm; D=lmm,
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Figura 6 .4 .6-10
Diferencia de fase entre componentes (y) en función de la frecuencia.
(4,0=90°; P=3; 5P=60°; L=4 mm; D=lmm , W/D=0.5; er=2.17, d=0.254 mm).
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Relación axial IRAI en función de la frecuencia. La primera etapa no está 
girada (S i= 0°). La curva "IDEAL" corresponde a: IRAI=tg(60°)=1.732; las otras 
curvas indican el ángulo de elevación de la señal incidente (0) (00= 90°; P=3; 
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F igura 6.4.6-12
Diferencia de fase entre componentes (y ) en función de la frecuencia. La 
primera etapa no está girada (8 i= 0°) (<|>o=900; P=3; 8p=60°; L=4 mm; D=lmm;
W/D=0.5, er=2.17, d=0.254 mm).
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Las figuras 6.4.6-13, 14, 15, 16 muestran IRAI y \j/ en función del ángulo 0 en 
la frecuencia central de la banda 12.5 GHz con diferentes planos de incidencia. De la 
variación de IRAI se desprende que la señal transmitida cuando la incidencia es oblicua 
deja de estar "girada" el ángulo previsto; además, el comportamiento difiere 
sustancialmente al variar el plano de incidencia. Las elipses de polarización se 
aproximan a una recta para ángulos de elevación inferiores a 45° en cualquier plano de 
incidencia; si la señal incide con un ángulo superior a 45° se detecta una pérdida 
sustancial de la pureza de polarización.
Podemos concluir del estudio realizado para incidencia oblicua que el sistema 





F igura  6.4.6-13
Relación axial IRAI en función del ángulo de elevación (0). En la leyenda se 
señalan los ángulos 4>q- (P=3; Sp=60°; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5,
er=2.17, d=0.254 mm).
2 3 9




 * = 9 0
80
40
1 5 30 60 75 90
F igura 6 .4 .6-14
Diferencia de fase entre componentes (y) en función del ángulo de 
elevación (0). En la leyenda se señalan los ángulos <J>o- (P=3; 5p=60°; L=4 mm; 
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Figura 6.4.6-15
Relación axial IRAI en función del ángulo de elevación (0). La primera 
etapa no está girada (8i=0°). En la leyenda se señalan los ángulos (Jjq. (P=3; 
5P=60°; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5, 6^2.17, d=0.254 mm).
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F igura 6.4 .6-16
Diferencia de fase entre componentes (y) en función del ángulo de 
elevación (0). La primera etapa no está girada (8i=0°). En la leyenda se 
señalan los ángulos ÓO- (P=3; 5p=60°; L=4 mm; f=12.5 GHz; D=lmm; W/D=0.5,
er=2.17, d=0.254 mm).
6.4.7 Otros resultados
Finalmente exponemos en este epígrafe tres tipos de resultados que 
complementan los datos presentados anteriormente. Las gráficas corresponden a un 
prototipo formado por 3 etapas con 8p=45°; se estudian las configuraciones habituales 
con la primera etapa polarizadora y con la primera etapa no polarizadora.
En las figuras 6.4.7-1, 6.4.7-2 se muestra el argumento del coeficiente de 
trasmisión en función de la frecuencia en incidencia normal y oblicua. El 
comportamiento lineal de este parámetro nos demuestra que estos sistemas son no 
dispersivos en la banda de interés.
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Argumento del coefiente de transmisión T' en función de la frecuencia. 
(P=3; 5p=45°; L=4 mm; D=lmm, W/D=0.5; £,-=2.17, d=0.254 mm).
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Argum ento del coefiente de transm isión T 1 en función de la frecuencia. La
primera etapa no está girada (P=3; 8p=45°; L=4 mm; D=lm m , W/D=0.5; £,¿=2.17,
d=0.254 mm).
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En las figuras Ó.4.7-3, 6.4.7-4, 6.4.7-5, Ó.4.7-6 mostramos los coeficientes de 
reflexión R \ R" en función de la frecuencia para incidencia normal y oblicua. En las 
dos primeras figuras se aprecia que la señal reflejada por el sistema se "reparte" entre 
los modos tipo-E, tipo-H asociados al sistema de referencia XqYq en el que está el 
sistema alimentador; por el contrario, cuando la primera etapa no está girada el 
coeficiente R" < -40 dB, ya que coincide con la dirección de las cintas de la primera 
etapa. Los resultados en incidencia oblicua nos muestran que el nivel de reflexión en el 
plano <í>=90° es superior al nivel de reflexión de los otros planos de incidencia 
mostrados. En la banda de interés apreciamos el mejor comportamiento en reflexión 
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Figura 6.4.7-3
Coefiente de reflexión R ' en función de la frecuencia. La primera etapa está 
girada (P=3; 5p=45°; L=4 mm; D=lmm, W/D=0.5; £^2.17, d=0.254 mm).
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Figura 6.4 .7-4
Coefiente de reflexión R " en función de la frecuencia. La primera etapa 
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Figura 6.4.7-5
Coefiente de reflexión R 1 en función de la frecuencia. La prim era etapa no
está girada (P=3; 8p=45°; L=4 mm; D=lmm; W/D=0.5, £,-=2.17, d=0.254 mm).
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F igura 6.4.7-6
Coefiente de reflexión R " en función de la frecuencia. La primera etapa no 
está girada (P=3; 5p=45°; L=4 mm; D=lmm; W/D=0.5, 6^2.17, d=0.254 mm).
Las figuras 6.4.7-7, 6.4.7-8 muestran el coeficiente T" en función de la 
frecuencia para incidencia normal y oblicua. En todas las curvas presentadas se aprecia 
que este coeficiente está por debajo de -35 dB en la banda de frecuencia de interés, 
nivel suficientemente bajo para un funcionamiento adecuado del dispositivo. Este 
comportamiento es complementario al detectado cuando presentamos resultados de la 
relación axial: para que la relación axial coincida con tg(5p), el coeficiente T" debe ser 
cero, a fin de que toda la señal transmitida coincida con la dirección perpendicular a las 
cintas de la última etapa.
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F igura 6.4.7-7
Coefiente de reflexión T" en función de la frecuencia. La primera etapa está 
girada (P=3; 8P=45°; L=4 mm; D=lmm; W/D=0.5, 6^2.17, d=0.254 mm).
 <{>=0, 9=0
-  -  <{>=0, 0=60 
— -<{>=45, 0=60 
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F igura 6.4.7-8
Coefiente de reflexión T "  en función de la frecuencia. La prim era etapa no
está girada (P=3; 8P=45°; L=4 mm; D=lmm; W/D=0.5, 8^2 .1 7 , d=0.254 mm).
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6.4 .8  Directrices a  segu ir  en el d iseño  d e  s is te m a s  
g iradores  de  polarización
Como conclusión de este apartado 6.4 pretendemos dar las directrices a seguir 
en el diseño de sistemas giradores de polarización. Estas directrices nos conducen al 
diseño de un prototipo concreto; se pueden resumir en la siguiente secuencia:
1) Diseño del polarizador elemental: Si se opta por la utilización de EPICPUD de cintas 
impresas en sustrato dieléctrico, el proceso de diseño debe comenzar por la elección del 
sustrato dieléctrico entre los disponibles en el mercado. Se debe elegir un dieléctrico de 
bajas pérdidas, y que sea lo suficientemente delgado para que perturbe lo menos 
posible los campos transmitidos por la EPICPUD de cintas; en función de la aplicación 
real se debe elegir con las adecuadas propiedades mecánicas y térmicas. El 
comportamiento de las rejillas de cintas como polarizadores es bueno con una elección: 
W/D=0.5. La periodicidad de la rejilla (D) se debe escoger en función de la máxima 
frecuencia de trabajo con una expresión similar a la ecuación (6.4.2-1).
2) Elección de la separación entre placas: Optamos por la elección de sistemas 
simétricos. La frecuencia de la primera resonancia dada por la ecuación (6.4.3-1) debe 
ser superior a la máxima frecuencia a la que deba trabajar el dispositivo; se debe hacer 
un estudio similar al mostrado en las figuras 6.4.3-5, 6, 7 a fin de "alejar" 
convenientemente el pico de la primera resonancia de la banda de trabajo. La elección 
del espaciado en incidencia normal nos asegura que el pico de resonancia queda 
desplazado a frecuencias superiores si la incidencia es oblicua.
3) Elección del numero de etapas: Para la elección del número de etapas polarizadoras 
se debe comenzar por estudiar la capacidad giradora del sistema en los extremos de la 
banda para fijar el valor de P más adecuado de acuerdo con las especificaciones 
exigidas. Para una implementación práctica los sistemas con la primera etapa no girada 
presentan propiedades interesantes en reflexión, si bien el estado de polarización de la 
señal transmitida es de peor calidad que cuando la primera etapa ha sido girada. Si la 
incidencia sobre el sistema es oblicua debemos estudiar el comportamiento escogiendo 
la alimentación "real" que vaya a incidir sobre el girador.
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Capítulo 7
RESULTADOS EXPERIMENTALES DE 
GIRADORES DE POLARIZACION 





En este capítulo se presentan los resultados experimentales obtenidos para 
varios dispositivos giradores de polarización en la banda 7-18 GHz. El interés de estas 
medidas es doble: validar el modelo desarrollado en el anterior capítulo, y analizar el 
comportamiento de los dispositivos diseñados con los criterios expuestos en el capítulo 
6 .
Comenzamos por describir los prototipos empleados para la medida de 
giradores de polarización. Seguidamente describimos el sistema con el que se han 
realizado las medidas, explicando el procedimiento empleado para la medida del 
coeficiente de transmisión, la relación axial y la diferencia de fase entre componentes. 
Para estimar la bondad del sistema de giro de las antenas se han hecho pruebas que 
deberían reproducir la Ley de Malus. También se han detallado las fuentes de error en 
las medidas.
En el apartado 7.3 se presentan los resultados obtenidos. En primer lugar se 
muestran las medidas de una placa de cintas impresa en dieléctrico. Espaciando 
convenientemente las rejillas, se han efectuado medidas de las resonancias. 
Seguidamente presentamos medidas de la transmitancia de dispositivos giradores de 
45°, 60° y 90°, variando el número de etapas polarizadoras, y estudiando 
configuraciones con la primera etapa girada y no girada. Se ha estudiado el estado de 
polarización de la señal transmitida por este tipo de sistemas. Presentamos resultados 
del coeficiente de reflexión de un prototipo. Finalmente exponemos un conjunto de 
conclusiones de todas las medidas efectuadas.
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7.2 SISTEMA DE MEDIDAS
7.2.1 Descripción de  los prototipos
Los prototipos experimentales están formados por la sucesión en cascada de 
rejillas de cintas impresas en un dieléctrico. Como se detalló en el epígrafe 6.4.2, el 
dieléctrico empleado es un TFE de espesor d=0.254 mm y constante dieléctrica 
£,.=2.17. La anchura de las cintas es W=0.55±0.01 mm, y la separación entre centros 
de cintas es D=1.00±0.01 mm. (ver figura 7.2.1-1). El tamaño aproximado de las 
placas es 27 x 30 cm. Disponemos de 4 placas que han sido fabricadas en la empresa 
Radiación y Microondas, S.A. (R.Y.M.S.A.).
Las placas se montan en bastidores circulares de METACRILATO en cuya parte 
central se ha suprimido una superficie rectangular que permite la instalación de las 
placas en los mismos; el espesor de dichos bastidores define la separación mínima entre 
placas. Los bastidores se han diseñado circulares con el fin de facilitar la rotación de los 
mismos, de tal forma que se pueda obtener cualquier ángulo entre los ejes de 
polarización de las distintas etapas. Disponemos de dos familias de bastidores con 
diámetros y espesores diferentes: 5 bastidores de 40 cm de diámetro y 1 cm de espesor, 
y 3 bastidores de 48 cm de diámetro y 0.45 cm de espesor. En algunas medidas se 
utilizaron postes dieléctricos para separar los bastidores (ver figura 7.2.1-1). Las 
rejillas de cintas se montan en los bastidores con el ángulo de giro correspondiente; la 
figura 7.2.1-2 muestra un prototipo experimental preparado para ser medido.
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Figura 7.2.1-1
Fotografía de una rejilla de cintas impresa en dieléctrico junto con un 
bastidor; al fondo está la escala circular graduada que permite hacer los 
giros entre etapas sucesivas; también hay postes dieléctricos que permiten
espaciar las etapas.
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Figura 7 .2 .1-2



















Esquema del sistema de medidas.
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7.2 .2  Descripción del sistem a de m edidas
Las medidas de giradores de polarización en la banda 7-18 GHz se han llevado 
a cabo en el Laboratorio de Microondas del Departamento de Física Aplicada de la 
Universidad de Valencia. Dicho sistema consta de los siguientes elementos (ver 
esquema de la figura 7.2.2-1):
sl) Sistema transmisor-receptor: Está constituido por dos parejas de bocinas 
rectangulares construidas por R.Y.M.S.A. Las antenas tienen polarización lineal, y han 
sido diseñadas para trabajar en las bandas de frecuencias:
7.0 -13.2 GHz (Bocinas banda baja)
11.0 -19.2 GHz (Bocinas banda alta)
con lo que la banda de interés (7-18 GHz) queda perfectamente cubierta. Las 
dimensiones de las aperturas de las bocinas son: 5.7 x 7.9 cm para las bocinas de la 
banda baja y 4.1 x 5.6 cm para las bocinas de la banda alta. El nivel de polarización 
cruzada de las antenas es siempre inferior a -44 dB.
b) Analizador de Redes Vectorial: La adquisición, registro y procesado de datos se lleva 
a cabo con un analizador vectorial HP-8510B; este dispositivo controla la unidad de 
parámetros S (HP-8514B), el sintetizador de frecuencias (HP-8341B) y el sistema de 
adquisión y representación de datos: disquetera HP-9122C y plotter HP-7475A. Los 
parámetros de funcionamiento del analizador de redes, así como las características de 
las calibraciones efectuadas se describen en el apéndice 6.
c) Posicionadores de las antenas: Las antenas emisora y receptora se conectan a los 
puertos 1 y 2 (respectivamente) del analizador de redes mediante cable coaxial 
semirígido de 50 £2 M17/130-RG402 suministrado por SUHNER. La antena que actúa 
en emisión se coloca en un soporte dieléctrico permaneciendo fija en toda la secuencia 
de medidas. La antena receptora está insertada en un sistema que le permite girar 
alrededor de un eje que es paralelo a la dirección de propagación de la señal (eje Z); el 
sistema ha sido diseñado para que la antena gire entorno a su centro de fases. Este 
sistema está formado por una barra cilindrica metálica terminada en un soporte en el que 
se sujeta la antena receptora; en el otro extremo la barra está insertada entre dos 
cojinetes que permiten el giro de dicha barra (y por tanto de la antena); un transportador 
de ángulos adosado a esta estructura permite medir el ángulo de giro de la antena 
receptora; el ángulo formado entre la vertical y la dirección del campo eléctrico recibido 
se denomina a R. A su vez, este sistema está insertado en un posicionador de tres ejes 
que permite hacer barridos en línea recta en cada una de las direcciones espaciales X, Y
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ó Z (ver figuras 7.2.2-2, 7.2.2-3). El sistema posicionador permite mover la antena 
receptora hasta encontrar un máximo de señal transmitida, situación que nos garantiza 
que las antenas están alineadas. Se ha comprobado que aunque las antenas estén 
ligeramente desalineadas, las medidas de los diferentes coeficientes no varian 
sustancialmente; el fenómeno se comprende fácilmente pensando que las antenas son 
poco directivas.
d') Material absorbente: Las antenas emisora y receptora junto con el prototipo que se va 
a medir están rodeadas de placas de material absorbente con el fin de evitar reflexiones 
indeseadas (ver figura 7.2.2-4).
Las medidas de los prototipos se hicieron primero con las bocinas de la banda 
baja y posteriormente con las bocinas de la banda alta; para efectuar cada una de las 
medidas que presentamos se montó el prototipo correspondiente para cada secuencia de 
medidas. Los resultados experimentales tienen dos curvas: una que corresponde a la 
medida en la banda baja y otra a la banda alta.
F igura 1.2.2-2





Fotografía del sistema posicionador de tres ejes y del sistema
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Figura 7 .2 .2 -4
Fotografía del interior de la "cámara anecoica" donde se realizaron las
medidas.
El campo de radiación de las antenas se encuentra a partir de la distancia R 
prevista por ia fórmula R=2A2/X. En la frecuencia superior de cada banda dicha 
distancia es: R= 55 cm para las antenas de la banda baja y R=40 cm para las antenas de 
la banda alta. Las antenas se separaron una distancia superior (casi el doble) a la que 
predice esta fórmula; se comprobó que la separación entre antenas no influye en las 
medidas efectuadas. El prototipo que se va a medir se coloca sobre un soporte 
dieléctrico a una distancia de 3 ó 4 cm (1 X ) de la antena emisora, paralelo a la boca de 
dicha antena; esta distancia atenúa el campo reactivo a fin de evitar acoplos de campo 
reactivo entre la antena y el girador. El campo de radiación a una distancia tan próxima 
de la antena se aleja considerablemente de la situación ideal de onda plana, pero la 
totalidad de la radiación emitida por la antena emisora será recogida por el girador, con 
lo que el girador interacciona con "casi toda" la señal radiada por la antena 
alimentadora. Se han realizado ensayos con la distancia antena emisora-girador; a 
medida que dicha distancia aumenta, la señal girada recogida por la antena receptora 
disminuye; este fenómeno lo interpretamos intuyendo que si el girador está alejado de la 
antena emisora "recoge" menos señal sobre su superficie, "girando" menos señal
2 5 8
capítulo siete sistema de medidas
respecto la total radiada por la antena (conviene aclarar que las antenas son muy poco 
directivas y el tamaño de las placas es relativamente pequeño).
El analizador de redes HP-8510B realiza las medidas en el dominio de la 
frecuencia y calcula la transformada inversa de Fourier para obtener la respuesta en el 
dominio del tiempo; esta técnica permite hacer un filtrado de la señal que disminuye 
notablemente el efecto de las reflexiones indeseadas. Estas reflexiones tienen orígenes 
bien diferenciados: reflexión con los obstáculos de la habitación que no están cubiertos 
con material absorbente (el techo y el suelo principalmente), y, por otra parte, las 
interferencias que se producen entre la antena emisora, la antena receptora y el prototipo 
que se está midiendo. Las medidas presentadas en la presente memoria han sido 
realizadas con esta técnica (salvo que se señale lo contrario); los parámetros de 
funcionamiento ligados a esta opción de funcionamiento del analizador de redes están 
descritos en el apéndice 6.
7.2.3 M edidas de los coeficientes de  transm isión  y de la 
relación axial
El dispositivo experimental descrito permite hacer dos tipos de medidas que 
definen el comportamiento de un sistema girador de polarización:
al Medidas de los coeficientes de transmisión T1. T": Para obtener dichos coeficientes - 
en módulo y fase- procedemos a medir las pérdidas de inserción del dispositivo:
1) Enfrentadas las dos antenas (a R=0), guardamos en memoria el valor del 
coeficiente S21 (821^) que nos sirve de referencia.
2) Giramos la antena receptora el ángulo de giro previsto para el girador que 
queremos medir: a R=5p (se observa un descenso en el coeficiente S21s¡n 
proporcional a lo previsto por la Ley de Malus).
3) Insertamos el girador de polarización; el coeficiente S21 medido ahora 
(S21con) aumenta proporcionalmente a la señal que ha sido girada; el coeficiente 
T' resulta ser:
iqo i i
T‘(dB) = 20 log( (7.2.3.-1.a)
arg(T') = aig(S21C0n) - arg(S21sin) (7.2.3-l.b)
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4) Girando la antena receptora un ángulo a R=-(90°-5p) se obtiene de la misma 
forma el coeficiente T".
bl Medidas de la relación axial v la diferencia de fase (IRAI. \]/l: La señal total 
transmitida por el girador se puede descomponer como la superposición de dos 
componentes ortogonales; el cociente de dichas componentes describe una elipse de 
polarización caracterizada por su relación axial y diferencia de fase (ver apartado 
Ó.3.3.4). El procedimiento de medida de estas dos magnitudes consta de los siguientes 
pasos:
1) El girador se sitúa delante de la antena emisora.
2) Se gira la antena receptora hasta formar un ángulo a R=90° y la medida se 
guarda en memoria (S2 1 ttR=9o)
3) Se gira la antena receptora 90° respecto la posición anterior (a R=0°)
4) La relación axial y la diferencia de fase se calculan a partir de estas dos
7.2.3.1 Verificación experimental de la Ley de Malus
Antes de comenzar a medir dispositivos giradores se realizaron una serie de 
experiencias que intentan reproducir la Ley de Malus. La observación de estas medidas 
determina la precisión de giro del sistema empleado.
Se guarda en memoria una primera medida con a R=0° que nos sirve de 
referencia; a continuación se gira la antena receptora un determinado ángulo a R; el
cociente de estas dos medidas debe ser igual al valor previsto por la Ley de Malus: 
TM(i)(a R)=cos2aR* En las tablas 7.2.3.1-1, 7.2.3.1-2 se muestran los valores teóricos





y  = arg(S21aR=0) - arg(S21aR=90) (7.2.3-2.b)
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Tabla 7.2.3.1-1
COEFICIENTE TM(1)(aR)(dB); BANDA BAJA
« rO 10 log(cos2a R) 8 GHz 10.5 GHz 13 GHz
1 -0.0013 -0.0052 -0.0032 -0.0011
5 -0.0331 -0.0292 -0.0345 -0.0328
10 -0.1330 -0.1216 -0.1272 -0.1272
30 -1.2494 -1.2520 -1.2700 -1.2804
45 -3.0103 -3.0282 -3.0577 -3.0079
60 -6.0206 -6.0693 -6.1147 -6.1348
85 -21.1941 -21.209 -21.426 -21.468
90 -  OO -44.512 -54.215 -44.594
Tabla 7.2.3.1-2
COEFICIENTE TMrn(aR)(dB); BANDA ALTA
a R(°) 10 log(cos2ocR) 12 GHz 15 GHz 18 GHz
1 -0.0013 -0.0014 -0.0005 -0.0020
5 -0.0331 -0.0302 -0.0267 -0.0316
10 -0.1330 -0.1219 -0.1292 -0.1326
30 -1.2494 -1.2198 -1.2213 -1.2364
45 -3.0103 -2.9952 -2.9983 -3.0243
60 -6.0206 -5.9971 -5.9980 -6.0334
85 -21.1941 -20.861 -20.813 -20.927
90 -  OO -44.447 -56.48 -44.441
El error relativo de los valores presentados en estas tablas oscila entre un 
0.005% y un 9% para la banda baja, y un 0.002% y un 6% para la banda alta. De la 
observación de estos resultados se desprende que la resolución angular del sistema 
empleado es aceptable.
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7.2.3.2 Fuentes de error en las medidas
En este apartado presentamos un análisis de las principales fuentes de error y de 
su influencia en las magnitudes medidas. No pretendemos desarrollar dicho aspecto 
con extensión, pero si enumerar los errores que afectan a las medidas que se presentan.
Las principales fuentes de error son:
a") Errores en el sistema de medida: La calibración del analizador de redes proporciona 
una precisión muy buena en las medidas; los errores de medida de las amplitudes y las 
fases pueden estimarse en ±0.1 dB y ±2° respectivamente.
fr) Errores debidos a la polarización cruzada de las antenas: El nivel de polarización 
cruzada entre las antenas es inferior a -44 dB.
c) Errores debidos al alineamiento de las antenas: Las antenas utilizadas son muy poco 
directivas, por lo que los errores cometidos en el alineamiento de las mismas son 
despreciables. Se ha comprobado que una pequeña variación en la posición de las 
antenas no produce cambios en las medidas.
di Errores debidos al giro entre antenas: El error relativo máximo encontrado en el 
epígrafe 7.2.3.1 está en tomo al 9%.
el Errores por difracción en los bastidores.
fl Efectos de borde debidos a la firiitud de las rejillas de cintas: Las rejillas no son lo 
suficientemente grandes para despreciar la interacción de la señal incidente en los 
bordes de la misma.
gl Errores en el montaje de los prototipos: El montaje de los prototipos se realiza con 
un error angular estimado en ±2°. El error en la separación entre etapas (L) es ±0.05 
mm. Se han realizado cálculos con el programa GIRPL2 para estudiar el efecto de estos 
errores en el montaje de los prototipos. Variando el ángulo de giro entre etapas ±2° se 
detecta una variación del 0.06 % en los módulos de los coeficientes de transmisión y 
reflexión, y del 0.08 % en las fases de dichos coeficientes. Si variamos la separación 
entre etapas ±0.05 mm se observa una variación del 0.09 % en los módulos y del 1.1 
% en las fases. Concluimos que los errores introducidos en el montaje de los prototipos 
son muy pequeños.
hl Errores debidos a las reflexiones indeseadas: La técnica de las medidas en el dominio 
del tiempo elimina parcialmente el efecto de las reflexiones indeseadas, si bien se ha 
observado que los prototipos experimentales que presentan (teóricamente) un
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coeficiente de transmisión inferior a -1 dB, contribuyen sustancialmente a las 
reflexiones entre las antenas y el sistema girador; el efecto de estas reflexiones 
indeseadas altera sustancialmente las medidas del coeficiente de transmisión. Las 
figuras 7.2.3.2-1, 7.2.3.2-2 muestran la medida de dicho coeficiente para dos 
configuraciones: la primera configuración (figura 7.2.3.2-1) presenta un coeficiente de 
transmisión teórico que oscila entorno a -2 dB en la banda de frecuencia presentada; la 
segunda configuración (figura 1.2.32-2) tiene un coeficiente teórico superior a -1 dB; 
se adjuntan las curvas con y sin filtrado en el dominio del tiempo. Se observa que en la 
primera figura aparece una fuerte oscilación que no es filtrada por la ventana en el 
dominio del tiempo; en la segunda figura la oscilación también aparece, pero es 
prácticamente eliminada al aplicar el filtro.
Otras causas que pueden influir en la no coincidencia entre las medidas y la 
teoría propuesta, son las pérdidas en los dieléctricos y los conductores, si bien en el 
rango de frecuencias de trabajo estas pérdidas pueden considerarse despreciables 
-36 dB en la lámina dieléctrica, y * -21 dB en las cintas, ambos a 18 GHz).
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Figura 7.2.3.2-1
Coeficiente de transmisión T'; P=2, S i= 0 ° , 82= 60°, L=4.20 mm. La gráfica de la 
izquierda no ha sido filtrada; la gráfica de la derecha (G) ha sido filtrada en
el dom inio del tiempo.
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S T A R T  1 1 . 0 0 0 0 0 0 0 0 0  GHz  
S T D P  1 9 . 0 0 0 0 0 0 0 0 0  GH z
F ig u ra  7 .2 .3 .2 -2
Coeficiente de transmisión T'; P=3, 8 j= 0 o, 82=30°, S i= 6 0 ° , L j=4.85  mm„ L 2= 4.20  
mm. La gráfica de la izquierda no ha sido filtrada; la gráfica de la derecha 
(G) ha sido filtrada en el dominio del tiempo.
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7.3 RESULTADOS EXPERIMENTALES
En este apartado se presentan las medidas realizadas con el equipo experimental 
descrito en el anterior epígrafe; en todas las figuras se presentan tres curvas: teórica 
(obtenida con el programa GIRPL2), medida en la banda baja y medida en la banda 
alta. Las medidas se han efectuado en incidencia normal.
7.3.1 M edidas de  u na  EPICPUD de cintas im presa  en 
d ie lé c t r i c o
Se llevaron a cabo medidas de los coeficientes de transmisión de una EPICPUD 
de cintas impresa en dieléctrico; los resultados se muestran en las figuras 7.3.1-1,
7.3.1-2. La oscilación de ambas magnitudes en tomo al valor central, efecto que no 
aparece en las predicciones teóricas, puede deberse fundamentalmente a dos causas: de 
un lado a los efectos de borde del dispositivo, y de otra parte a las reflexiones múltiples 
entre el polarizador, la antena emisora y la antena receptora. Principalmente atribuimos 
la oscilación al segundo fenómeno, ya que al variar la separación entre el girador y la 
antena emisora, la estructura de dicha oscilación se modifica. Esta oscilación provoca el 
fenómeno paradójico de que la placa de cintas presente un coeficiente de transmisión 
Tq' mayor que la unidad.
Estas oscilaciones son constantes en todas las medidas efectuadas, siendo 
atenuadas mediante la técnica del filtrado en el dominio del tiempo (en el apartado 
7.2.3.2 se han expuesto dos ejemplos de la aplicación de esta técnica). En la figura
7.3.1-3 mostramos la señal en el dominio del tiempo correspondiente a la medida del 
coeficiente T q '  de una placa de cintas; se observa el pulso principal (correspondiente a 
la señal "directa"), un pulso más pequeño que se corresponde con la reflexión entre la 
antena emisora y la placa de cintas, y pulsos de las mútiples reflexiones entre los 
dispositivos. En la figura se han señalado las marcas correspondientes a la ventana 
temporal escogida para eliminar el efecto de las reflexiones indeseadas.
La concordancia entre las medidas experimentales de una placa de cintas y los 
valores previstos por la teoría se consideran aceptables.
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Figura 7.3.1-1
Coeficiente de transmisión Tq' en función de la frecuencia de una placa de 
cintas impresa en dieléctrico ( c x r = 0 o) .
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Coeficiente de transmisión Tq" en función de la frecuencia de una placa de 
cintas impresa en dieléctrico ( c x r = 0 o) .
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Figura 7.3.1-3
Medida de S21(modo tipo-E) en el dominio del tiempo de una placa de cintas 
impresa en dieléctrico. El pico más elevado corresponde a la señal "directa"; 
el segundo pico corresponde a la reflexión entre la rejilla y la antena 
emisora. En la gráfica se muestra la ventana del filtro en el dominio del 
tiempo ("GATING") que elimina parte de las reflexiones indeseadas.
7.3.2 Medida de las resonancias
Se realizaron medidas que permitieran verificar la aparición de las resonancias 
en las frecuencias previstas por el modelo teórico desarrollado (ver apartado 6.4.3). En 
las medidas no se ha hecho uso del filtrado en el dominio del tiempo debido a que 
enmascara la aparición de los picos de resonancia.
Se han ensayado dos prototipos:
a) Sistema simétrico formado por 3 placas espaciadas L*14.7 mm y 8p=30° 
(figura 7.3.2-1).
b) Sistema asimétrico de tres placas espaciadas 1 ^ 1 4 .7  mm, L2=4.85 mm y 
5p=30° (figura 7.3.2-2).
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Figura 7.3.2-1
Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=3, 8 j= 0°, 02=15°, 
83=30°. Sistema simétrico: Li=14.75 mm, L2=14.60 mm.
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Figura 7.3.2-2
Coeficiente de transm isión T' en función de la frecuencia; P=3, 8 i= 0 ° , 8 2 = 15°,
83= 3 0 °. Sistema asimétrico: L^=14.75 mm, L2=4.85 mm.
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La concordancia teoría-experiencia es buena, si bien los picos de resonancia 
aparecen ligeramente desplazados respecto el valor previsto. N. Hill, S. Combleet [6- 
7] encuentran en sus medidas este mismo fenómeno; los autores lo explican como el 
efecto combinado del dieléctrico de los bastidores que soportan las rejillas de cintas, y 
la curvatura que sufren las placas de cintas, ya que en un montaje real no están 
perfectamente rígidas. Nosotros nos decantamos por la segunda causa, puesto que 
hemos comprobado en algunas medidas que las rejillas sufren un encorvamiento que 
hace variar la frecuencia de resonancia de la estructura, si bien no podemos despreciar 
el efecto de la primera causa.
7.3.3 M edidas del coeficiente de transm isión en función 
del número de placas (5p=45°)
En este apartado exponemos un conjunto de medidas que permiten estudiar la 
capacidad giradora de un girador con 5p=45° modificando el número de etapas (P). 
Hemos montado prototipos con la primera etapa girada y con la primera etapa no 
girada.
7.3.3.1 Primera etapa girada
Se presentan tres prototipos formados por 2, 3 y 4 placas (figuras 7.3.3.1-1,
7.3.3.1-2, 7.3.3.1-3 respectivamente). La primera de las tres figuras muestra una 
desviación acusada entre la teoría y la experiencia, fenómeno comúnmente observado 
en los sistemas que presentan una transmitancia "baja" (inferior a «-1 dB). Estos 
sistemas aumentan las reflexiones múltiples que hay entre las antenas y el sistema 
girador; el efecto global es que las medidas salen con un rizado muy acusado, 
"apartándose" de los valores teóricos esperados.
Se puede concluir de la observación de estas gráficas que una configuración con 
tres etapas es adecuada para girar 45° el campo incidente en la banda 7-18 GHz.
2 6 9
capítulo siete resultados experimentales
T '(d B )
o
5
‘ 1 05 7.5 10 12.5 1 5 17.5 20
Frecuencia (GHz)
Figura 7.3.3.1-1
Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=2, 8 j =22.5°,
82=45°; L i=4.20 mm
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Figura 7.3.3.1-2
Coeficiente de transm isión T ' en función de la frecuencia; P=3, S j = l 5°,
82= 30°, 83=4 5 °; L i= 4 .85 mm, L2=4.20  mm
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Figura 7.3.3.1-3
Coeficiente de transmisión T1 en función de la frecuencia; P=4, 8^ = 11.25°, 
82=22 .5°, 83=33 .75°, 84=45° ; L¡=5.00 mm, L2=4.80 mm, L3=4.20 mm
7.3.3.2 Primera etapa no girada
Se presentan tres prototipos formados por 2, 3 y 4 placas (figuras 7.3.3.2-1, 
7.3.3.2-2, 7.3.3.2-3). En la primera de estas tres figuras se observa una gran 
desviación entre teoría y experiencia; la explicación de este fenómeno es la dada en el 
anterior epígrafe (7.3.3.1).
De la observación de todas las curvas podríamos concluir que la configuración 
con 3 placas nos da buenos resultados con ó sin la primera etapa girada.
En las 6 gráficas presentadas para giradores de 45° encontramos que la máxima 
desviación entre teoría y experiencia es del 41 %.
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Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=2, 5i=0°, 52=45°;
L i=4.20 mm
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Figura 7.3.3.2-2
Coeficiente de transm isión T' en función de la frecuencia; P=3, 5 i= 0 ° ,
52=2 2 .5 °, 53=4 5 °; Lj=4.85 mm, L2=4.20  mm
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Figura 7.3.3.2-3
Coeficiente de transmisión T1 en función de la frecuencia; P=4, S i=0°, 82=15°, 
83=30°, 84=45° ; Lj=5.00 mm, L2=4.85 mm, L3=4.20 mm
7.3.4 Medidas del coeficiente de transmisión en función 
del número de placas (5p=60°)
Seguimos los mismos pasos que en el apartado anterior para un girador con 
5 p = 6 0 ° .
7.3.4.1 Primera e tapa g irada
Se presentan tres prototipos formados por 2, 3 y 4 placas (figuras 7.3.4.1-1,
7.3.4.1-2, 7.3.4.1-3). Las dos primeras presentan un rizado acusado debido a que el 
dispositivo tiene un coeficiente de transmisión T'=-l dB.
De la observación de estas curvas concluimos que se requieren al menos 4 
placas para girar adecuadamente el campo eléctrico 6 0 ° .
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Figura 7.3.4.1-1
Coeficiente de transmisión T‘ en función de la frecuencia; P=2,
82=60°; Li=4.20 mm
i i i i | i i i i | i i i i | i i i ” i ; i - 1  r i [ i i i i
------------TEO RIC O
  -BANDA BAJA
 BANDA ALTA
■ ■ ■ . . ■ i t i i t -i_ i i i i i i i_i 1 i - . i—i.
5
T '( d B )
o
.10 —1 1 1 1 * 1 1 1 1 * 1 ■ ■ 1 ' 1 1 i—i I i 1 1 1 1 1 1 ■ 1
5 7.5 1 0 12.5 1 5 17.5 20
Frecuencia (GHz)
Figura 7.3.4.1-2
Coeficiente de transm isión T‘ en función de la frecuencia; P=3,
62=4 0 °, 63=60°; L i= 4 .85 mm, L2=4.20 mm
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Figura 7.3.4.1-3
Coeficiente de transmisión T‘ en función de la frecuencia; P=4, §1 = 15°, 
52=30°, 63=45°, 64=60° ; Li=5 .00 mm, L2=4.85 mm, L3=4.20 mm
7.3.4.2 Primera etapa no girada
Se presentan tres prototipos formados por 2, 3 y 4 placas (figuras 7.3.4.2-1,
7.3.4.1-2, 7.3.4.1-3). Las dos primeras presentan un rizado acusado debido a que el 
dispositivo tiene un coeficiente de transmisión T'=-l dB.
Para un giro de 60° podemos estimar que necesitamos 4 placas para conseguir 
un valor de la ganancia aceptable en la banda 7-15 GHz.
En las 6 gráficas presentadas para giradores de 60° encontramos que la máxima 
desviación entre teoría y experiencia es del 27 %.
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Figura 7.3.4.2-1
Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=2, Si=0°, 82=60°;
L i=4.20 mm
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Figura 7.3.4.2-2
Coeficiente de transm isión T' en función de la frecuencia; P=3, 8 i= 0 ° , 82=30°,
83=60°; L i= 4 .85 mm, L2=4.20 mm
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Figura 7.3.4.2-3
Coeficiente de transmisión T1 en función de la frecuencia; P=4, 5 j= 0 o, 82=2 0 °, 
53=40°, 84=60° ; L|=5.00 mm, L2=4.85 mm, 1/3=4.20 mm
7.3.5 Medidas del coeficiente de transmisión en función 
del número de placas (5p=90°)
Finalmente estudiamos sistemas giradores de 90°.
7.3.5.1 Primera etapa girada
Se presentan dos prototipos formados por 2 y 3 placas (figuras 7.3.5.1-1,
7.3.5.1-2). Las resonancias son acusadas debido a que el coeficiente de reflexión de 
ambas configuraciones es elevado, comportándose ambos sistemas como malos 
giradores de polarización.
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Figura 7.3.5.1-1
Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=2, Si =45°,
82=90°; L|=4.20 mm
5
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Figura 7.3.5.1-2
Coeficiente de transm isión T‘ en función de la frecuencia; P=3, S i = 30°,
82=60°, 83=90 °; L i= 4 .85 mm, L2=4.20 mm
2 7 8
capítulo siete resultados experimentales
7 . 3 . 5 . 2  P r i m e r a  e t a p a  n o  g i r a d a
Se presentan dos prototipos formados por 3 y 4 placas (figuras 7.3.5.2-1,
7.3.5.2-2).
La configuración formada por 4 placas da un comportamiento aceptable en la 
banda 7-14 GHz.
En las 4 gráficas presentadas para giradores de 90° encontramos que la máxima 
desviación entre teoría y experiencia es del 64 %.
T '( d B )
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Coeficiente de transmisión T' en función de la frecuencia; P=3, 5 j=0°, 52=45°,
83=90°; Li=4.85 mm, L2=4.20 mm
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Coeficiente de transmisión T1 en función de la frecuencia; P=4, 8 i= 0°, §2=30°, 
83=60°, 84=90°; Lj=5.0 mm, L2=4.85 mm, L3=4.20 mm
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7.3.6 Medidas de  la relación axial (|RA|) y la diferencia de 
fase  (y). Elipses de  polarización
Vamos a analizar en este apartado el estado de polarización de la señal 
transmitida por el sistema girador, recordamos que si IRAI=tg5p la señal incidente es 
girada con el ángulo deseado, y si \|/=180° tenemos la máxima pureza de polarización 
(señal linealmente polarizada). Nos hemos centrado en los prototipos de los apartados 
7.3.3, 7.3.4 que muestran buen comportamiento en la banda 7-18 GHz. Se han 
estudiado las configuraciones con la primera etapa girada y no girada.
7.3.6.1 Giradores de 6p=45°
Las figuras 7.3.6.1-1, 7.3.6.1-2, 7.3.6.1-3, 7.3.6.1-4 muestran el 
comportamiento de giradores formados por tres placas con la primera etapa girada (dos 
primeras figuras) y con la primera etapa no girada (las dos últimas).
La observación de estas curvas nos muestra que el sistema girador proporciona 
una señal convenientemente girada en la banda de interés para las dos configuraciones 
mostradas.
Las figuras 7.3.6.1-5, 7.3.6.1-6 muestran las elipses de polarización de las 
señales "giradas" por las dos configuraciones expuestas en tres frecuencias diferentes; 
se han construido a partir de resultados experimentales. Las elipses están referidas al 
sistema XqYq; en este sistema la entrada del sistema es una onda con el vector campo 
eléctrico orientado en la dirección Yq. La pureza de polarización queda determinada por 
la "estilización" de la elipse; el caso ideal sería una elipse degenerada en una recta. De la 
observación de estas elipses se deduce que la pureza de la señal transmitida es muy 
buena, acercándose en todos los casos a una recta.
2 8 1
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Figura 7.3.6.1-1
Relación axial IRAI en función de la frecuencia; P=3, 8i = 15°, 82=30°, 83=4 5 °;







5 7.5 10 12.5 15 17.5 20
Frecuencia (GHz)
Figura 7.3.6.1-2
Diferencia de fase y  en función de la frecuencia; P=3, 8 i = 15°, 82= 30°, 8 3=4 5 °;
L i=4.85 mm, L2=4.20 mm
r- 1 1 1 | 1 1 1 1 | 1 1 1 i-| 1 1 ■ 1 1 | 1 1 -i 1 | 1 1 1 1
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Figura 7.3.6.1-3
Relación axial IRAI en función de la frecuencia; P=3, 5i=0°, 52=22.5°, 83=4 5 °;
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Figura 7.3.6.1-4
Diferencia de fase y  en función de la frecuencia; P=3, 8 j= 0 ° , 52= 22 .5°, 8 3 = 4 5 °;
L i=4.85 mm, L2=4.20 mm
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Figura 7.3.6.1-5
Elipses de polarización de la señal transmitida por el girador en tres 
frecuencias diferentes; P=3, 8i=15°, 52=30°, 83=45°; L^=4.85 mm, L2=4.20 mm
Y,  12.5 GHz 7 GHz
0 .5
- 0 .5- 0 .5
0 .5




- 0 . 5
1 . 5 1 - 0 . 5 o 0 .5 1 1 .5
Figura 7.3.6.1-6
Elipses de polarización de la señal transmitida por el girador en tres 
frecuencias diferentes; P=3, 8j=0°, 52=22.5°, 83=4 5°; Lj=4.85 mm, L2=4.20 mm
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7 . 3 . 6 . 2  G i r a d o r e s  d e  8 p = 6 0 °
Las figuras 7.3.6.2-1, 7.3.6.2-2, 7.3.6.2-3, 7.3.6.2-4 muestran el estado de 
polarización de la señal emergente para dos configuraciones de 60°. Las figuras
7.3.6.2-5, 7.3.6.2-6 presentan las elipses de polarización para estas dos 
configuraciones en tres frecuencias.
La observación de estas curvas nos demuestra que los sistemas polarizadores 
producen el giro adecuado de la señal incidente. Los sistemas con la primera etapa 
girada transmiten una señal con un estado de polarización más puro que cuando la 
primera etapa no ha sido girada, resultado previsto por el modelo teórico.
En las gráficas presentadas encontramos que la diferencia máxima entre teoría y 
experiencia es del 10.1 % para IRAI y del 2.2 % para \|/.
IRAI
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Frecuencia (GHz)
Figura 7.3.6.2-1
Relación axial IRAI en función de la frecuencia; P=4, Si = 15°, 82=3 0 °, 53=4 5 ' 
84=60°; Li=5.00 mm, L2=4.85 mm, L3=4.20 mm
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Figura 7.3.6.2-2
Diferencia de fase \\t en función de la frecuencia; P=4, 8 j = 15°, 82= 30 °, 83= 45 °, 
84= 60°; Lj=5.00  mm, L2=4.85 mm, L3=4.20 mm
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Relación axial IRAI en función de la frecuencia; P=4, 8 ¡= 0 ° , 8 2 = 2 0 °, 8 3= 4 0 °,
84= 60°; L i= 5 .00  mm, L2=4.85 mm, L3=4.20  mm
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Figura 7.3.6.2-4
Diferencia de fase y  en función de la frecuencia; P=4, S i= 0 ° ,  82= 20 °, 83= 40 °, 
84= 60°; L |= 5 .00  mm, L2=4.85 mm, I_3=4.20 mm
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Figura 7.3.6.2-5 
Elipses de polarización de la señal transmitida por el girador en tres 
frecuencias diferentes; P=4, 8 j= 1 5 ° ,  82= 30°, 83=45°, 84= 60°; L j=5.00 mm, L2=4.85
mm, L3=4.20 mm
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Y,  12.5 GHzO
0 . 5
- 0 . 5
2 1 .5 1 - 0 . 5 O 0.5 1 1.5 2
 7 GHz
Y,  18 GHzO
0.5
2 1 .5 0 . 5 0.51 O 1 1.5 2
Figura 7.3.6.2-6  
Elipses de polarización de la señal transmitida por el girador en tres 
frecuencias diferentes; P=4, 5 i= 0 ° ,  82= 20°, 83=40°, 84= 60°; L^=5.00 mm, L 2=4 .85
mm, L3=4.20 mm
7.3.7 Medidas del coeficiente de reflexión
Se presentan medidas del coeficiente de reflexión en función de la frecuencia 
para un prototipo de 5p=45° formado por 3 etapas con la primera no girada. Para 
efectuar estas medidas se ha procedido de la siguiente forma: situamos una lámina 
conductora del mismo tamaño que el girador de polarización a una distancia de « 33 cm 
de la antena emisora; con la técnica del dominio del tiempo se selecciona una ventana 
que coincide con el pico de reflexión de la señal incidente sobre ese plano conductor, la 
medida del SI 1 se guarda en memoria. Seguidamente se coloca el girador en el mismo 
lugar donde se ha colocado el plano conductor; se divide el coeficiente S i l  medido con 
el girador por el S i l  medido con el plano conductor (ver figura 7.3.7-1). Los 
resultados se muestran en las figuras 7.3.7-2, 7.3.7-3, y pueden compararse con la 
curva de incidencia normal de la figura Ó.4.7-5.
Se observa un nivel de reflexión que oscila entre -20 y -40 dB en la banda baja, 
y entre -10 y -40 dB en la banda alta, valores que coinciden aproximadamente con los 
mostrados en la figura 6.4.7-5.
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S u  LINEAR
REF - 5 0 . 0  m U n¡t»
4 2 0 . 0  mUn i t » /
V 4 0 . 4 5 7  MU.
G A T
START - t . 0  ->*. 
STOP 1 0 .0  n »
Figura 7.3.7-1
Medida de Sll(modo tipo-E) en el dominio del tiempo de un girador de 
polarización. Los dos primeros picos que aparecen corresponden a la 
reflexión producida en la transición coaxial-guía y en la transisión de la 
señal de la boca de la bocina al aire. El tercer pico se corresponde con la 
reflexión producida por el girador. En la gráfica se muestra la ventana del 
filtro en el dominio del tiempo ("GATING") escogida para "aislar" la 
reflexión producida por el girador (medida en la banda baja)(P=3, 5 i=0°, 
82=22.5°, 83=45°; L 1=4.85 mm, L2=4.20 mm).
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Coeficiente
Coeficiente de
S 1 1 / M 2  l o g  MAG
R E F  0 . 0  dB
1 1 0 . 0  d B /
V - 3 0 . 0 4 7  dB
START 7 . 0 0 0 0 0 0 0 0 0  GHz 
S TO P  1 4 . 0 0 0 0 0 0 0 0 0  GHz
Figura 1 3 .1-2 
de reflexión en función de la frecuencia (banda baja); P=3, 
51=0°, 52=22.5°, 83=45°; L 1=4.85 mm, L2=4.20 mm
S H / M 2  l o g  MAG
R E F  - 2 0 . 0  dB 
4  5 . 0  d B /




S TART 1 0 . 0 0 0 0 0 0 0 0 0  GHz 
S T O P  1 9 . 5 0 0 0 0 0 0 0 0  GHz
Figura 7.3.7-3
reflexión en función de la frecuencia (banda alta); P=3, 8 i= 0°, 
82=22 .50, 83=45°; Li=4.85 mm, L2=4.20 mm
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7.3.8 Conclusiones
Como resumen de todas las medidas efectuadas, y de todas las gráficas 
presentadas, podemos enumerar las siguientes conclusiones:
1) De las medidas de una placa de cintas concluimos que se comporta como un 
polarizador muy bueno en la banda 7-18 GHz, con una transmitancia superior a 
-0.5 dB, y con un aislamiento inferior a -30 dB.
2) Las resonancias debidas a la separación entre placas aparecen en las 
frecuencias previstas por el modelo.
3) Las medidas de la transmitancia de giradores de 45° demuestran que las dos 
configuraciones de 3 placas ensayadas ofrecen unos resultados muy buenos en 
la banda de operación (T1 > -0.5 dB).
4) Las medidas de la transmitancia de giradores de 60° demuestran que las dos 
configuraciones de 4 placas ensayadas ofrecen unos resultados aceptables entre 
7-15 GHz CT >-0.5 dB).
5) Las medidas de la transmitancia de giradores de 90° demuestran que la 
configuración de 4 placas con la primera etapa no girada ofrece unos resultados 
aceptables en la banda 7-14 GHz (T1 > -0.5 dB).
6) Las medidas de la relación axial y la diferencia de fase entre componentes, 
así como la representación de la señal transmitida por los sistemas giradores 
(elipses de polarización), demuestran que la señal es girada el ángulo apropiado; 
la pureza de polarización lineal de dicha señal es también muy buena. Los 
sistemas con la primera etapa polarizadora presentan más pureza de polarización 
que los que no tienen la primera etapa girada.
7) Las reflexiones producidas entre la antena emisora, la antena receptora y el 
girador son muy acusadas, generándose una estructura de ondas estacionarias. 
El efecto de esta estructura puede ser eliminado (parcialmente) con la técnica del 
filtrado en el dominio del tiempo si T‘ > -1 dB. Si T' < -1 dB las medidas se 
alejan sustancialmente del valor teórico esperado; la explicación de este 
fenómeno la interpretamos intuyendo que la reflexión intrínseca del girador 
"aumenta" la relación de onda estacionaria, enmascarando la medida del 
coeficiente T1.
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8) Las mayores diferencias encontradas entre las medidas experimentales y los 
cálculos teóricos son del 64 % en el coeficiente T\ y del 10.1% para IRAI y 2.2 
%para\j/.
9) Los bastidores sobre los que soportan las rejillas introducen un efecto de 
borde en las medidas.
10) Finalmente podemos concluir que el modelo teórico propuesto en esta 
memoria se adecúa a las medidas realizadas en la banda 7-18 GHz.
Queremos remarcar que las condiciones con que se realizan este tipo de 
experiencias se alejan considerablemente de las hipótesis en que se fundamenta el 
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APENDICE 1: Descomposición de una onda plana linealmente 
polarizada en m odos tipo-E, tipo-H
En este apartado vamos a estudiar la descomposición de una onda plana 
linealmente polarizada en modos tipo-E, tipo-H utilizando consideraciones geométricas, 
para complementar la descomposición expuesta en 2.2.7.
Partimos de la geometría de la figura 2.2.3-3 y de la formulación del epígrafe 
2.2.7. El vector número de ondas T? viene dado pon
!?  = k = k (sen0  cos(|> + sen0  sen<|> + cos0  ü£)
El vector es perpendicular al plano que contiene los vectores Eq , Hq (que
denominaremos plano II). La proyección del vector en el plano II es el vector üj', 
definido de la forma:
—  ^  ^—K —>
Uy =  Uy - (Uy Ur ) Ur
cuyas componentes son:
ü *  = (- sen2 0  sen(|) cos(|)) ü^+ ( 1 -  sen2 0  sen2<()) ü^+ (- sen0  cos0  sen(())
Definiremos el vector ~v^  como el vector ü^' normalizado:
_ u^ 1 - sen2 0  sen(|) cos(j) -> ^
(l-se n 2 0  sen2 (())l/ 2  x
1 -  sen2 0  sen2ó —> - sen0  cos0  sen(|) -»
( l-se n 2 0  sen2 ^ ) 1/ 2  y ( l-sen 2 0  sen2 ^ ) 1/ 2  z
Se define el vector unitario \^, contenido en el plano II, de la forma:
- cos0  _> sen0  cosó _>
w = ur x v = ------------------— —  ux + ------------------ u7
( l-se n 2 0  sen2 ^ ) 1/ 2  ( l-sen 2 0  sen2 (|))l/ 2
Este vector no tiene componente Y.
La pareja de vectores (~v ,^w ) forman una base ortonormal en el plano II; puesto 
que los vectores E q ,  Hq están contenidos en dicho plano (ver figura A 1-1) pueden ser 
expresados como combinación lineal de v? de la forma:
2 9 3
capítulo ocho apéndice 1
Eo = Eo (cosí; ~v + senl; \v ) (A l-l.a)
Hq = ^-(-senl; V  + cosí; v^) (A l-l.b)
TI
La introducción de la base (V ,v?) nos permite expresar los vectores Eq, Hq como
combinación de dos vectores, uno de los cuales (vt) no tiene componente Y cualquiera 





Descomposición del campo eléctrico incidente en la base (~v
La construcción de los modos tipo-E, tipo-H se puede hacer fácilmente con esta 
formulación: el modo tipo-E se caracteriza por tener la componente del campo
magnético perpendicular a las cintas nula (Hy'=0), con lo que tenemos que el vector Hq
solo puede tener componente en la dirección del vector w :
i? 0 = ^  }
TI
y por tanto l;=0 °, con lo que el campo eléctrico resulta ser:
Eo' = E0 V
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Los vectores "v ,^ v? definen los vectores base del modo tipo-E para los campos 
eléctrico y magnético respectivamente, siendo proporcionales a los encontrados en 
2.2.4 para el armónico vectorial de Roquet de orden 0 del modo tipo-E.
Para el modo tipo-H se procede de la misma forma: este estado de polarización 
se caracteriza por tener Ey"=0, con lo que:
Eo" = Eowf
condición que exige: £=90°, y por tanto:
2 9 5
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APENDICE 2: Aproximación de los elementos de la matriz de 
impedancias en el Método de  los Momentos
A-2.1 Modo tipo-E
En el apartado 3.4.3.2 expresamos la aproximación asintótica de los elementos 
de la matriz de impedancias para grandes valores del índice i (ecuación (3.4.3.2-2)). 
Procedemos a describir las aproximaciones realizadas para obtener dicha ecuación.
Los elementos de la matriz de impedancias vienen dados por:
i=-M
El término F(i,m), haciendo uso de la aproximación de las funciones de Bessel
[2-17]:
3si x » -g*
puede expresarse de la forma:
r
,2 iz . m 7U
2
7 t h  ( - j j i  +D 1 +
+
271 . m k
D 1 + W
2tc . m T t 
D" 1 '  W"
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2W 6para valores elevados del índice i que verifiquen: -sr- lil - m »  — . En el factor que hay
87c
mTU 2tí
dentro de la raíz se ha despreciado el término frente a - ^ - i , consideración que no
se ha tenido en cuenta en el argumento de la función coseno.
El término G¿' es aproximado por:
„  , _  k2 - ky¡2 5 2jc t;l
G¡ — 1. J nXZ¡ 1—>°°
donde se ha supuesto que lil »  — sen0  sen(() y lil »  —^  1 - sen2 0  cos2<¡>.
A» A.
Haciendo uso de estas dos aproximaciones, un término de la suma de los 
elementos de la matriz de impedancias viene dado por:
Gi'* F(i,m) F(i,n)* j ^ c o s ( ^ p )  co s(y ) [1 - s e n ( q ^  li
A-2.2 Modo tipo-H
Análogamente al modo tipo-E, describimos en este apartado las aproximaciones 
requeridas para obtener la ecuación (3.4.4.2-1).
El término Gj" se aproxima de la forma:
G" =  hl « _üÍ 1.
1 k 2  - ky 2  i-*» 2tc/D w
donde se ha supuesto que lil »  — sen0  sen(|) y lil »  — ^ / 1 - sen2 0  cos2(|).
A. A»
Los elementos de la matriz de impedancias vienen dados por: 
i=+M
Z-n» = j<m'n) X  G."‘ Jm( l f  i) V l T  0
Haciendo uso de la aproximación de las funciones de Bessel [2-17]:
t / \ r r  , . 4n2-lJn(x) * aA  — cos( x - (n+j) 2  ) S1 x »  “ 5 —
2 9 7
capítulo ocho apéndice 2
los elementos de la matriz de impedancias pueden aproximarse por:
r  "* r i  -Jm ( n  ^nv n  ^
jD2
2jt3W
7C 2W7C 7t 2W7Ü
cos((n-m>2 ) c o s ( - ^ - i )  cos((n+m -l)j) s e n ( - ^ - i )  sen((n+m -l)
+   ^  +i2  i2  i2
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APENDICE 3: Cálculo de los coeficientes de reflexión y 
transmisión de los armónicos vectoriales de Floquet tipo- 
E, tipo-H en la interfase entre dos medios dieléctricos
En este apéndice vam os a estudiar la interacción de los armónicos vectoriales de 
Floquet de los m odos tipo-E, tipo-H en una discontinuidad entre dos medios dieléctricos 
que denotaremos com o I y H; cada medio se caracteriza por tener una constante dieléctrica 
relativa e ri, respectivam ente. Se considera que los m edios son lineales, isótropos,
homogéneos y sin pérdidas; nos vamos a limitar a dieléctricos no magnéticos: Jij = = jiq-
Suponemos una separación (interfase) idealmente delgada, infinita y plana entre los 
m edios I y II; para evitar reflexiones múltiples supondremos que a ambos lados de la 
interfase los medios se extienden hasta el infinito. La geometría del problema queda descrita 
en la figura A3-1; conviene apuntar que la interfase está situada en el plano Z=0.





G eometría básica del problema: un armónico incidente se refleja y se 
transmite en la separación entre los medios dieléctricos I y II.
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Desde el medio I incide el m-ésimo armónico vectorial tipo-E ó tipo-H hacia el 
medio II con una dirección arbitraria 0j, Esta onda es reflejada y transmitida en la 
interfase. La onda incidente es el m-ésimo armónico vectorial de Floquet tipo-E ó tipo-H; las 
componentes tangenciales de dicha onda quedan descritas por
~ am emj » ~^m= am"^mj (A3-1)
las ondas reflejadas y transmitidas, supondremos, por hipótesis, que son de la forma:
= am emj » "^m = am ^mj (A3-2)
~^m= am emjj » "^m = am ^mjj (A3-3)
es decir, admitimos que la onda en el medio II es descrita por el armónico de Floquet que 
existe en el medio I, cambiando la longitud de onda del medio I por la del medio n.
Para conseguir la continuidad en la interfase de las componentes tangenciales de los 
campos T?, i t  se exigen varias condiciones [2 -2 2 ]:
a) Las funciones que describen las ondas incidente, reflejada y transmitida deben ser 
funciones idénticas del tiempo.
b) Las funciones que describen las ondas incidente, reflejada y transmitida deben ser 
funciones idénticas de la posición.
c) Deben existir ciertas relaciones entre las amplitudes de las tres ondas.
La primera de las tres condiciones exige que las ondas incidente, reflejada y transmitida 
tengan la misma frecuencia. La condición b) exige:
k*ix + k ymi y = kxn  x + k ymi i y v  x-y e  pIano 2=0 => ^ = kx„  • kymI= kymI i 
La condición kymI = kymI ^  se desarrolla de la forma:
27C 27tk¡ senGj sen(J>¡ + “j=j“m = kj¡ senGjj sen^n +-^-m  =>
kj senG¡ sen^j = kjj senGjj sen^n (A3-4.a)
y la otra condición queda:
kj senG¡ cos(|)i = ku  senGjj cos<j>n (A3-4.b)
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Dividiendo la ecuación (A3-4.a) entre la (A3-4.b) se llega a:
tg <|>I = tg <t>n (A3-5)
con lo que: <|>i = <t>n + ^nrc,con 1° Que ángulo azimutal no sufre modificación: § = 4>j = <|>n 
Aplicando esta conclusión a cualquiera de las ecuaciones (A3-4) se obtiene la Ley de Snell: 
k¡ sen9¡ sen<|) = kjj senG^ sen(|) => k¡ senGj = kjj senGjj =>
sen^ l = V ^ e n G n  (A3-6)
La condición c) impone la continuidad de las componentes tangenciales de los campos 
T i, TÍ ; para el estado de polarización tipo-E ó tipo-H se debe cumplir (en el plano Z=0 ):
■Éí, + 'é tm ="ém (A3-7.a)
■fiin +TÍrm = ^ m  (A3-7.b)
Definiendo los coeficientes de reflexión y transmisión del m-ésimo armónico de Floquet 
tipo-E ó tipo-H de la forma:




+  Pm(IJI) em j== '^m(IJI) em¡j (A3-9.a)
"^nj +  Pm(I,II) ^mj = ^m(I,II) ^mjj (A3-9.b)
Para obtener los coeficientes de reflexión y transmisión (A3-8) debemos desarrollar las 
ecuaciones (A3-9) para el modo tipo-E y para el modo tipo-H por separado.
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A-3.1 Modo t¡po-E
Desarrollando la ecuación (A3-9.a) para el modo tipo-E se tiene:
~  [ (kxl kymI) ^  - (ki2 - kymI2) 5¿] +  
pm(i,n)' ^  [ (kxi kymI) ¡¡£ - (ki2 - kymI2) ü¿] = xm(Ui)' [ (kxIi kymn) ¡£ - (kn2
kymn2) ¡ $  (A3.1-1)
Igualando las componentes Y se tiene:
l r T2  _ Ir  2  ICtt^  -  le ^
 —  [1 + PmdJI)’] =--------------------------------------------------- (A3-x-2)co e¡ co en
Introduciendo la definición de impedancia modal (2.2.4-4.a) se tiene:
kzm tZ m l' [ 1 +  PmCUDl =  k zmn  Z mn ' *m(I,II)' <A 3 ' 1_3)
Descomponiendo (A3-9.b) para el modo tipo-E obtenemos:
^m l , ^zml n i ^zmII T • / a  o  1 . v
 +  Pma.II) “  Tma,II) (A3.1-4)
M- M- M-
De esta ecuación se despeja el coeficiente de transmisión:
^mdlí) = t 1 " Pma,II)^ (A3.1-5)
Sustituyendo esta ecuación en (A3.1-4) se obtiene el coeficiente de reflexión:
Pm(UI)'= / n+, Z ™ \;  (A3-1-6)
mil mi
Haciendo uso de la ecuación (A3.1-5) se calcula el coeficiente de transmisión: 
kz„T 2 2  í ’
Tm a , i i ) ' =  k  Z T — 7 7 — + 7  (A3.1-7)
^ n Z n í + Z m n
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A-3.2 Modo tipo-H
Desarrollando la ecuación (A3-9.b) para el modo tipo-H se tiene:
“  t (kxl kymi) %  - o l^2 - kymi2) 5y] +
p»W D" ~ [ (k*i kymi> kymi2) “y ] = xm(i,ii)” t (kxn kymn) Ú  - O h2 -
kymn2) ¡^] (A3.2-1)
Igualando las componentes Y de dicha ecuación se tiene:
lrT2  _ Ir 2  ICtt^  - le 2
y m l  r-i - n  "1 — y m I I  T " M i  n  n \ L1 + Pm(I,II) j  -----------------Tm(I,II) (A3.2-2)
CO \l £ j CO fl £ n
Definiendo las admitancias modales (YmI^") como el inverso de las correspondientes 
impedancias modales se tiene:
[1 + Pm(I>n)"] = xm(IJI)" ’ (A3.2-3)
ei en
Descomponiendo (A3-9.a) para el modo tipo-H, obtenemos:
—  [1 - Pm(I,H)"] = — Xm(I,II)" (A3.2-4)
ei en
De esta ecuación se despeja el coeficiente de transmisión:
xm(I,II)" = J f 2”  ^  ‘ Pni(1,11)"] (A3.2-5)
£l zmII
Sustituyendo esta ecuación en (A3.2-4) se calcula el coeficiente de reflexión:
Y y  11 2  Z • 1
.i mlT m i  mi m i l  /  a n o /r\Pmfl ID “ -----1----------- 7— - — 7-------------7— (A i.2-0)r “'v1»14/ y  +m + y  Z + Z
mil m i mí m il
Haciendo uso de la ecuación (A3.1-5) se calcula el coeficiente de transmisión:
••  _  k z m l £ n  2  Y m l  k z m l £ j I  2  Z m I I  / * o  o
k  £ t  Y + " + Y + "  k  £ t  Z + "  + Z + " zmII i mil mi zmII * mil mI
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APENDICE 4: Imposibilidad del es tudio  d e  g iradores  de 
polarización multietapa con la TMDG
La finalidad de este apéndice es demostrar que los armónicos de orden superior 
no pueden ser incluidos en el modelo de matrices de transmisión desarrollado en el 
apartado 6.3 para el estudio de giradores de polarización multietapa.
Partamos de un sistema formado por dos EPICPUD de cintas giradas entre sí 
un ángulo 8 , y separadas una distancia L. Nombraremos 1 y 2 a estas rejillas. Sobre
este sistema incide una onda electromagnética plana linealmente polarizada de la forma 
habitual; el vector número de ondas de esta señal viene dado por: (kx, kyQ, kZQ)i; el
subíndice "j" denota el sistema de referencia propio en que está expresado dicho
vector. Esta onda se difracta en la primera EPICPUD (1), generando infinitos 
armónicos de Floquet, cuyos vectores número de ondas vienen dados por: (kx, kym,
kZm)i- Estos armónicos inciden en la segunda EPICPUD (2) con un nuevo vector 
número de ondas obtenido mediante la matriz de cambio de base:
r  —  * —  « « v  k./ \
k vym
V kz 2 v
e o s  5 sen  8  0  
sen 8  eo s 8  0  






El armónico m descrito por el vector (kx, kym, kZ m ) 2  generará infinitos armónicos
"nuevos"; la componente Y del vector número de ondas de dichos armónicos viene 
dada por:
0cym)2 +  T 7 n = - ( kx sen5 + ( kym )j cos5 + =
2k 2 tc= - (k x ) 1 senS + (ky0  + -gj-m) cosS+-^-n
estos armónicos no coinciden en general con los armónicos incidentes, perdiéndose la 
conexión en cascada entre los armónicos (nótese que si 8=0 si coinciden). Es decir, 
sobre la segunda rejilla inciden armónicos que no coinciden con los que genera. Este 
fenómeno impide la conexión en cascada de los armónicos de orden superior, pero no 
sucede lo mismo para el armónico fundamental. Si se aplica la transformación (A4-1) al 




( kx ) 2  = ( kx cos5 + ( kyQ ) senS = k sen0  cos(<J>i-5)
( ky o ) 2  = - ( kx senS + ( kyQ ) 1 cos5 = = k sen0  sen((|)1-5)
(k Zo)2 = ( kzo)i = = kcos9 
lo que nos induce a identificar <(>2 con ^ -5 , es decir:
({>2 = (j)! - 5
apéndice 4
(A4-2)
En consecuencia, el armónico principal en el sistema propio de la segunda rejilla es 
descrito por el mismo vector número de ondas con que es descrito en la primera etapa 
cambiando el ángulo azimutal con la ecuación (A4-2).
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APENDICE 5: Estudio de la transmisión a  t ravés  d e  dos 
rejillas g iradas  entre  sí en primer orden de reflexiones
En este apéndice vamos a estudiar la transmitancia de un sistema de dos 
EPICPUD de cintas giradas entre sí. El objetivo es doble: demostrar la fórmula de las 
frecuencias de resonancia (6.4.3-1) dada por A.A.M. Saleh [6 -8 ], [6-9] para este caso 
particular, y comparar el resultado que aquí obtenemos con la Ley de Malus 
Generalizada. Abordaremos el problema en primer orden de reflexiones.
La figura A5-1 nos muestra un corte del plano transversal de la geometría del 
problema; las rejillas están giradas un ángulo 5 entre sí, y separadas una distancia L. 
Supondremos que una onda plana linealmente polarizada incide normalmente sobre este 
sistema. Las rejillas son idénticas, y su comportamiento se aproxima al de un 
polarizador ideal; redefiniremos (sólo para este apéndice) como T y R los coeficientes 
de transmisión y reflexión en módulo y fase (es decir, el coeficiente correspondiente al 
armónico cero de Floquet) de los modos tipo-E y tipo-H respectivamente, es decir:
Esta onda incide sobre la primera rejilla, transmitiéndose básicamente, ya que es 
perpendicular a las cintas de esta rejilla. Seguidamente, la señal se propaga a lo largo 
del eje Z hasta llegar a la segunda rejilla, resultando que la señal que incide sobre esta 
segunda rejilla es:
(A5-1)
con lo que se cumple: ITI * 1, IRI« 1.
El vector de la onda incidente viene dado por:
E^ = Eo ü y 1 (A5-2)
E^ = E^T e'jkzL = Eq T e"jkzL (A5-3)
Descomponemos este vector en el sistema propio de la segunda rejilla:
E^= EqT e'jkzL V y  = Eo T e'jkzL sen5 ü ^  + EqT e"jkzL cosS ü j2 (A5-4)
La componente Y2  de esta señal es básicamente transmitida por la segunda rejilla:
E  ^= E0 T T e ' jkzLcos5ü^2 (A5-5)
3 0 6
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mientras que la componente X2  es principalmente reflejada:
E^ = E q T R  e'jkzL senS ü^ 2  (A5-6)
Figura A.5-1 
Descripción de la geometría del problema.
La onda definida en (A5-6) "retrocede" hacia la primera rejilla; descomponemos esta 
señal en el sistema propio X ^ Y ^ e  esta rejilla: la componente de esta señal 
perpendicular a las cintas de la primera rejilla es reflejada "hacia atrás", pero la 
componente paralela a las cintas es básicamente reflejada de nuevo a la segunda rejilla; 
esta señal viene dada por la expresión:
= E0  T R R e‘jkzL e'jkzL e'jkzL sen8  cos8  (A5-7)
Descomponiendo esta señal en el sistema propio de la segunda rejilla tenemos de nuevo 
dos componentes: la componente X2  retrocede hacia la primera rejilla, reflejándose 
infinitas veces ...; la componente Y2  es transmitida por la segunda rejilla, resultando 
que la "segunda" señal que emerge de la estructura viene dada por:
E  ^= - E q T R R T  e’J*zL e’^ kzL e'-^zL senS cosS sen5 u^ 2  (A5-8)
La señal transmitida por el sistema - en primer orden de reflexiones - es la 
superposición de las señales E^ y E^ , es decir:
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E .^ = = E0  e'jkzL [T2  cosS - T2  R2  sen2 8  cosS e'j2kzL ] ü^ 2  (A5-9)
Admitiendo que Eq=1, la potencia asociada a esta señal es el coeficiente de transmisión 
del sistema "en primer orden":
donde xF=arg(R).
Admitiendo el caso ideal: IRI=1, ITI=1 y XF=0, la ecuación (A5-10) se simplifica 
de la forma:
Es fácilmente demostrable que T>1 si sen2 S>2 cos(2 kzL), lo que implica que si se 
cumple esta condición el sistema tiene una transmitancia superior a la prevista por la 
Ley de Malus Generalizada, que para este caso viene dada por:
(Recordemos que solo hay una rejilla polarizadora).
El coeficiente T de la ecuación (A5-11), representado en función de la 
frecuencia o en función de la separación entre placas, presenta una estructura de ondas 
estacionarias; los mínimos de esta estructura aparecen si se cumple:
con lo que hemos demostrado la ecuación (6.4.3-1) para este caso particular.
Es interesante puntualizar el hecho de que para obtener esta condición de las 
frecuencias de resonancia hemos supuesto que la fase del coeficiente R es cero. En una 
situación real esta aproximación no es válida (ya que dicho coeficiente en el sistema 
rejilla de cintas+dieléctrico no tiene fase nula); la consecuencia inmediata es que las 
frecuencias de resonancia aparecen ligeramente desplazadas respecto el valor previsto 
por esta fórmula [6-9].
T  = lEq-l2  * ITI4  cos2 8  + ITI4  IRI4  Sen45 cos2 8  + 
+ 2 sen2S cos25 |T|4  |R |2  cos(2kzL - 2 ¥  -180°) (A5-10)
T = IEt I2  = cos2 8  [ 1 + sen45 - 2 sen2 8  cos(2kzL) ] (A5-11)
TM(1) = eos2  (5)
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APENDICE 6: Parámetros de funcionamiento y calibración del 
analizador de redes.  Medidas en el dominio del tiempo
El dispositivo experimental utilizado para medir giradores de polarización fue 
descrito en el apartado 7.2.2. En este apéndice vamos a comentar brevemente algunos 
parámetros de funcionamiento del analizador de redes; las referencias bibliográficas 
utilizadas en este apéndice son los manuales suministrados con el analizador de redes.
El analizador de redes HP-8510B fue calibrado con una calibración "FULL- 
2PORT", tomando como planos de referencia los conectores terminales de los coaxiales 
que se conectaban a las antenas emisora y receptora. Se realizó una calibración para 
cada subbanda de operación: 7-14 GHz para la banda baja y 11-19 GHz para la banda 
alta. Los parámetros de estado del analizador son:
Potencia de la fuente ("SOURCE POWER”): 10.0 dBm
Pendiente de potencia ("POWER SLOPE"): 0.35 dB/GHz en la banda baja;
1.00 dB/GHz en la banda alta
Número de puntos ("NUMBER OF POINTS”): 401
Impulso: Escalón ("STEP")
Factor de promediado ("AVERAGING"): 200.0
El resto de parámetros de estado fueron los que lleva por defecto el analizador de redes.
El funcionamiento de los giradores de polarización no tiene limitación de 
frecuencias, pero las antenas emisora y receptora están diseñadas para funcionar en el 
modo fundamental de la guía rectangular que las alimenta, por lo que son dispositivos 
que funcionan en una banda de frecuencias. En consecuencia, las medidas en el 
dominio del tiempo se hicieron en modo pasa-banda ("BAND-PASS"). Con los 
parámetros antes citados las medidas en el dominio del tiempo quedan caracterizadas 
por:
a) Anchura del pulso (Da cuenta de la separación mínima entre objetos que podemos 
discernir): Utilizando las ventanas ("WINDOWING”) "normales" se tiene: 0.54 ns 
(164.6 mm) en la banda baja; 0.48 ns (144.0 mm) en la banda alta (ver figura 7.3.1-3).
b) Margen dinámico de las medidas en el dominio del tiempo: Las ventanas "normales" 
proporcionan un margen dinámico de -44 dB, valor aceptable para la realización de 
nuestras medidas.
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c) Rango (Máxima distancia a la que se puede hacer una medida sin repetición): Para la 
banda baja el rango es de 17.1 m, y para la banda alta de 15.0 m. Estas distancias son 
muy superiores a la separación entre antenas.
d) Filtro pasabanda en el dominio del tiempo ("GATING"): El filtro "norm al" es el 
más indicado, ya que tiene una anchura mínima (0.35 ns en la banda baja, 0.4 ns en la 
banda alta) inferior a la anchura del pulso, con lo que puede seleccionarse del mismo 
orden que la anchura del pulso; presenta un margen dinámico aceptable (-45 dB) y un 
rizado muy pequeño (±0.04 dB).
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APENDICE 7: Algoritmos y programas de cálculo
En este apéndice describimos los programas de cálculo desarrollados en esta 
memoria, exponiendo sus entradas y salidas, y, en algunos casos, el algoritmo de 
cálculo correspondiente; también damos resultados de los tiempos de ejecución. En un 
volumen separado se presentan los listados de estos programas. Hemos dividido los 
programas en tres grupos:
1) Programas para una EPICPUD de cintas en aire.
2) Programas para una EPICPUD de cintas impresa en dieléctrico y una
sucesión en cascada de estas estructuras.
3) Programas de giradores de polarización.
Los programas se han ejecutado en el CLUSTER VAX/VMS (versión V5.4-2) 
del Departamento de Química-Física de la Universidad de Valencia. Está formado por 
un VAX 4000-200, una VAX-STATION 3100 y una VAX-STATION 3200. La 
memoria RAM de estos sistemas es de 24 MB para el primero, y de 8  MB para los 
otros dos. La velocidad máxima del 4000-200 es de 1 MFloppy. Los programas se han 
escrito en la versión FORTRAN propia de este sistema.
Se ha hecho uso de varias subrutinas del paquete de cálculo numérico IMSL: la 
subrutina LEQ2C se ha utilizado para invertir matrices complejas; las subrutinas 
MMBSJ1 y MMBSJN nos han servido para calcular las funciones de Bessel de orden 1 
y de orden n respectivamente.
El producto de matrices se ha efectuado con el algoritmo "GAXPY" [A7-1]; la 
ventaja de este algoritmo frente al habitual "DOT" radica en que en el primero el acceso 
a los elementos de matriz se efectúa por columnas - acelerando considerablemente el 
tiempo de cálculo si el rango de las matrices es elevado - mientras que en el segundo el 
acceso a las matrices se efectúa por filas. Detallamos a continuación dichos algoritmos 
para efectuar el producto de las matrices A • B = C :
31 1
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ALGORITMO "DOT"
A(1:N,1:N), B(1:N,1:N), C(1:N,1:N)
C(i,j)=0 i, j= l...N
DESDE i=l HASTA i=N HACER
DESDE j= l HASTA j=N HACER
DESDE k=l HASTA k=N HACER 






C(i,j)=0 i, j= l...N
DESDE j= l HASTA j=N HACER
DESDE k=l HASTA k=N HACER
DESDE i=l HASTA i=N HACER 




A7-1 Programas de una EPICPUD de cintas en aire
Los programas desarrollados para el estudio de la dispersión electromagnética a 
través de una EPICPUD de cintas son:
PROGRAMA CALC KZ
Propósito: Calcular la constante de propagación k ^  del armónico n-ésimo de 
Floquet.
Entradas: X,  0, <|>, D
3 1 2
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Salidas: Parte real y parte imaginaria de la constante de propagación kZn
PROGRAMA CINTAS ENTR
Propósito: Generar un fichero de entrada para los programas CINTASJTE y 
CINTAS_TH2.
Entradas: W, D, X, 0, <|>, N, M; una de las anteriores variables para hacer un 
barrido, número de puntos del barrido e incremento del mismo.
Salidas:  Crea un fichero con los parámetros de entrada ordenados 
convenientemente.
PROGRAMA CINTAS TE
Propósito: Calcular los coeficientes de reflexión y transmisión de los armónicos 
de Floquet del modo tipo-E de una EPICPUD de cintas con el MMG.
Entradas: La entrada es el fichero generado con el programa CINTAS_ENTR.
Salidas: Crea un conjunto de ficheros que contienen los coeficientes: a^', a ^ ', 
Rm', Tm' en función de la variable de barrido escogida. También genera un 
fichero con la comente superficial (opcional), y otro con la suma de los 
coeficientes de reflexión y transmisión en potencia para verificar el Principio de 
Conservación de la Energía.
Tiempo de ejecución: 70 segundos para una configuración con N=5, M=200 y 
1 0  puntos.
Algoritmo:
Lectura de datos;
Inicialización de parámetros y apertura de ficheros;
DESDE i=l HASTA i=num_puntos HACER 
Cálculo de constantes;
Cálculo del vector excitación;
Cálculo de la matriz de impedancias;
3 1 3
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Inversión de la matriz de impedancias;
Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión;
Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión 
en potencia;
Cálculo de la comente superficial (opcional);





Propósito: Calcular los coeficientes de reflexión y transmisión de los armónicos 
de Floquet del modo tipo-H de una EPICPUD de cintas con el MMG.
Entradas: La entrada es el fichero generado con el programa CINTAS_ENTR.
Salidas: Crea un conjunto de ficheros que contienen los coeficientes: a^ " , 
a}n", Rm", Tm" en función de la variable de barrido escogida. También genera 
un fichero con la corriente superficial (opcional), y otro con la suma de los 
coeficientes de reflexión y transmisión en potencia para verificar el Principio de 
Conservación de la Energía.
Tiempo de ejecución: 55 segundos para una configuración con N=5, M=200 y 
1 0  puntos.
Algoritmo:
Lectura de datos;
Inicialización de parámetros y apertura de ficheros;
DESDE i=l HASTA i=num_puntos HACER 
Cálculo de constantes;
Cálculo del vector excitación;
Cálculo de la matriz de impedancias;
Inversión de la matriz de impedancias;
Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión;
Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión
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en potencia;
Cálculo de la corriente superficial (opcional);




A7-2 Program as d e  una EPICPUD de cintas en dieléctrico y una 
sucesión  en  ca sca d a  de e s ta s  estructuras
Los programas desarrollados para el estudio de la dispersión electromagnética 
de una EPICPUD de cintas impresa en dieléctrico y de una sucesión en cascada de estas 
estructuras no giradas entre sí se enumeran seguidamente:
PROGRAMA GIRPL ENTR
Propósito: Este programa genera el fichero de entrada de los programas 
GIRPL1 y GIRPL2.
Entradas: Frecuencia, 0, W, D, d, £p N, M, A, B, P, L¡, 8 ¡; elección de los 
datos de salida (coeficientes de reflexión y transmisión, relación axial, 
diferencia de fase); número de puntos de barrido, variable con la que se efectúa 
el barrido y número de puntos del mismo.
Salidas: Genera un fichero con todos estos datos ordenados convenientemente.
PROGRAMA GIRPL 1
Propósito: Este programa sirve para estudiar la dispersión electromagnética de 
una EPICPUD de cintas impresa en dieléctrico y de una sucesión en cascada de 
estas estructuras con la TMDG. Calcula los coeficientes de reflexión y 
transmisión de los armónicos de Floquet involucrados en función de la variable 
de barrido seleccionada. Se hace uso de CINTAS_TE y CINTAS_TH2 para 
obtener los coeficientes de reflexión y transmisión de una EPICPUD de cintas.
Entradas: La entrada de este programa es el fichero de datos creado con 
GIRPLJENTR.
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Salidas: El programa genera un conjunto de ficheros con los coeficientes 
seleccionados en función del parámetro elegido.
Tiempo de ejecución: 140 segundos para una configuración con N=5, M=50 y 
1 0  puntos.
Algoritmo:
Lectura de datos;
Inicialización de parámetros y apertura de ficheros;
DESDE i=l HASTA i=num_puntos HACER
Cálculo de constantes;
DESDE n=-M HASTA n=+M HACER
Cálculo del vector número de ondas (kx, kyn, kZn) en el
aire;
FIN DESDE;
DESDE n=A HASTA n=B HACER
Cálculo del vector número de ondas (kx, kZn) en el
dieléctrico;
FIN DESDE;
Llamada a CINTAS_TE y CINTAS_TH2;
Cálculo de la matriz de dispersión de una EPICPUD de cintas; 
Cálculo de la matriz de transmisión de una EPICPUD de cintas; 
Cálculo de la matriz de transmisión de la interfase aire- 
dieléctrico;
Cálculo de la matriz de transmisión de la propagación en el 
dieléctrico;
Cálculo de la matriz de transmisión de la interfase dieléctrico- 
aire;
Producto "GAXPY" de estas matrices de transmisión;
SI P>1 HACER
Calcular las matrices de transmisión de la separación 
entre etapas;
Producto de las matrices de transmisión.de las etapas; 
FIN SI;
Cálculo de la matriz de dispersión del sistema total;
Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión;
Escritura de datos en ficheros;
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A7-3 Programas de giradores de polarización
El programa desarrollado para el estudio de giradores de polarización multietapa 
se denomina GIRPL2:
PROGRAMA GIRPL2
Propósito: Este programa simula sistemas giradores de polarización con el 
modelo teórico desarrollado en el capítulo 6 . Se hace uso del programa 
GIRPL1. Calcula los coeficientes de reflexión y transmisión del armónico 
fundamental, y la relación axial y diferencia de fase de la señal emergente del 
sistema.
Entradas: La entrada de este programa es el fichero de datos creado con 
GERPL_ENTR y comentado en A7-2.
Salidas: El programa genera un conjunto de ficheros con los coeficientes 
seleccionados en función del parámetro elegido.
Tiempo de ejecución: 515 segundos para una configuración con 4 etapas, N=5, 
M=50 y 10 puntos.
Algoritmo:
Lectura de datos;
Inicialización de parámetros y apertura de ficheros;
DESDE i=l HASTA i=num_puntos HACER
Cálculo de constantes;
DESDE n=-M HASTA n=+M HACER
Cálculo del vector número de ondas (kx, kyn, kZn) en el
aire en el sistema XqYq;
FIN DESDE;
DESDE n=A HASTA n=B HACER
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Cálculo del vector número de ondas (kx, kyn, kZn) en el 
dieléctrico en el sistema XqYq;
FIN DESDE;
DESDE j= l HASTA j=P HACER
DESDE n=-M HASTA n=+M HACER
Cálculo del vector número de ondas (kx, kyn,
kZn) en el aire en el sistema XjYj;
FIN DESDE;
DESDE n=A HASTA n=B HACER
Cálculo del vector número de ondas (kx, kyn,
kZn) en el dieléctrico en el sistema XjYj;
FIN DESDE;
Llamada a CINTA S_TE y CINTAS_TH2;
Cálculo de la matriz de dispersión de una EPICPUD de 
cintas;
Cálculo de la matriz de transmisión de una EPICPUD de 
cintas;
Cálculo de la matriz de transmisión de la interfase aire- 
dieléctrico;
Cálculo de la matriz de transmisión en el dieléctrico; 
Cálculo de la matriz de transmisión de la interfase 
dieléctrico-aire;
Cálculo de la matriz de transmisión del espaciado entre 
etapas;
Producto "GAXPY" de estas matrices de transmisión; 
Cálculo de la matriz de dispersión de una EPICPUD de 
cintas+dieléctrico; extracción de los coeficientes de 
reflexión y transmisión del armónico principal;
Cálculo de la matriz de dispersión de una EPICPUD de 
cintas+dieléctrico;
Cálculo de la matriz de transmisión correspondiente; 
Cálculo de la matriz de cambio de base entre la etapa 
j-ly la j;
FIN DESDE;
Producto "GAXPY" de las matrices de transmisión de las 
etapas;
Cálculo de la matriz de dispersión del sistema total;
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Cálculo de los coeficientes de reflexión y transmisión del 
sistema total;
Transformación de la señal transmitida expresada en modos 
tipo-E, tipo-H a componentes cartesianas; cambio de base de 
estas componentes desde el sistema XpYp al sistema XqYq; 
transformación de estas componentes a coordenadas esféricas; 
cálculo de la relación axial y la diferencia de fase;






[A7-1] Gene H. Golub, Charles F. Van Loan, "Matrix Computations", Ed. The Johns 







9.1 CONCLUSIONES Y PRINCIPALES APORTACIONES
En la presente memoria se ha desarrollado un modelo de simulación para el 
estudio de giradores de polarización multietapa de microondas. Estos sistemas están 
formados por la conexión de polarizadores lineales cuyos ejes están girados entre sí. 
Como polarizadores elementales, en el análisis teórico se han considerado estructuras 
periódicas infinitas conductoras con periodicidad unidimensional (EPICPUD) de cintas 
impresas en una lámina dieléctrica. Así pues, el contenido de esta tesis se puede dividir 
básicamente en dos partes: estudio de las EPICPUD de cintas, y estudio de sistemas 
giradores de polarización de microondas.
La interacción de ondas electromagnéticas planas sobre EPICPUD de cintas nos 
conduce al desarrollo de un algoritmo computacional que permite el análisis riguroso de 
estas estructuras en cualquier rango de frecuencias. En una implementación real, la 
EPICPUD de cintas está impresa en una lámina dieléctrica, por lo que tenemos que 
estudiar el "efecto" de este sustrato en dicha rejilla.
La segunda parte de la tesis contiene el desarrollo del modelo de simulación del 
sistema girador de polarización multietapa. Para el estudio de la conexión de las 
diferentes etapas hemos hecho uso de la Técnica de las Matrices de Dispersión 
Generalizadas.
Las principales aportaciones y conclusiones de este estudio pueden resumirse 
en los siguientes apartados:
1.- Para el estudio del campo electromagnético en regiones guiadoras de ondas con 
periodicidad unidimensional, tales como las estructuras periódicas infinitas conductoras 
con periodicidad unidimensional (EPICPUD), en las que existe una dirección 
privilegiada en el plano transversal, se ha planteado una descomposición modal en los 
modos tipo-E, tipo-H que da cuenta de los estados naturales de polarización que 
introduce el sistema. Para estos modos se han obtenido las expresiones del campo, a 
los que la aplicación del Teorema de Floquet como condición de contomo, ha permitido 
la descomposición de tales campos en armónicos vectoriales de Floquet de los modos 
tipo-E, tipo-H como expresión más general del campo electromagnético en tales 
sistemas. Para dichos armónicos se ha definido su impedancia y las correspondientes 
relaciones de ortogonalidad, a partir de las que ha sido posible el cálculo de la potencia 
transportada por los mismos. Todo lo anterior ha permitido la descomposición general 
de una onda plana linealmente polarizada en modos tipo-E, tipo-H correspondientes al 
armónico de Floquet de orden cero.
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2.- Realizamos una revisión bibliográfica del estudio de la dispersión electromagnética 
a través de sistemas en cascada de superficies selectoras de frecuencia (SSF). Hemos 
optado por la Técnica de las Matrices de Dispersión Generalizadas para el tratamiento 
de los sistemas que vamos a estudiar en esta memoria (EPICPUD de cintas impresas en 
dieléctrico, y conexión en cascada de estas estructuras), agrupando en cinco etapas la 
aplicación del método a un problema concreto.
3.- Comenzamos por hacer un estudio bibliográfico riguroso del problema de la 
dispersión electromagnética de EPICPUD de cintas. La Técnica del Análisis Modal nos 
permite reducir el problema electromagnético a dos ecuaciones integrales de Fredholm 
de primera especie, que se resuelven con el Método de los Momentos-Galerkin con 
funciones base de dominio completo, obteniendo un algoritmo de fácil implementación 
en un ordenador. El elegir adecuadamente la "forma" de las funciones base de la 
corriente inducida en las cintas, permite escoger matrices de impedancias de orden 4 ó 
5, reduciendo considerablemente el tiempo de cálculo. El algoritmo calcula los 
coeficientes de reflexión y transmisión de los diferentes armónicos, adaptándose 
fácilmente a la posterior implementación en la Técnica de las Matrices de Dispersión 
Generalizadas (TMDG).
4.- Se ha realizado un estudio minucioso de la convergencia del algoritmo en función 
de los parámetros numéricos que lo determinan (número de armónicos de Floquet 
requeridos para la suma de los elementos de la matriz de impedancias, M, y número de 
funciones base de la corriente superficial, N) en función de la frecuencia, y de los 
ángulos de incidencia azimutal y de elevación. De este estudio concluimos:
4.1.- La convergencia del algoritmo es mejor en la parte baja de la banda de 
frecuencias.
4.2.- La incidencia oblicua empeora ligeramente la convergencia del método 
respecto si la incidencia es normal.
4.3.- Hemos deducido un algoritmo que permite la obtención automática de los 
paramétros N y M en función de los parámetros eléctricos y geométricos de la 
estructura; este algoritmo facilita la implementación computacional del método.
5.- Se ha analizado el comportamiento de las EPICPUD de cintas en función de la 
frecuencia, la anchura de las cintas y la incidencia oblicua, concluyendo:
5.1.- A bajas frecuencias demostramos que este tipo de dispositivos se 
comportan como un polarizador lineal no dispersivo en la región DA < 0.2 con 
una anchura de las cintas W/D = 0.5.
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5.2.- Los resultados para altas frecuencias (DA = 1.6) en función del ángulo de 
elevación nos demuestran que las EPICPUD de cintas pueden ser utilizadas 
como filtros angulares.
6.- Aplicamos la Técnica de las Matrices de Dispersión Generalizadas al problema de la 
dispersión electromagnética tridimensional de una EPICPUD de cintas impresa en una 
lámina dieléctrica con modos tipo-E, tipo-H. Esta técnica requiere el cálculo analítico de 
los coeficientes de reflexión y transmisión de los armónicos vectoriales de Floquet tipo- 
E, tipo-H en una interfase entre dos medios dieléctricos. El algoritmo resultante queda 
determinado numéricamente por el número de armónicos de Floquet (N¿p) utilizados.
7.- Se hace un estudio detallado de la convergencia del método en función del 
parámetro N^p, concluyendo que para la región de interés (DA < 0.2) la inclusión de 
los armónicos -1, 0, +1 nos proporciona buena precisión en el algoritmo. A altas 
frecuencias la convergencia del algoritmo no es muy buena.
8.- Variando numéricamente el espesor de la lámina dieléctrica aparece una estructura 
de ondas estacionarias condicionada por los armónicos de Floquet propagativos en el 
interior del dieléctrico. El estudio de esta estructura de ondas estacionarias nos permite 
conocer la importancia de cada armónico de Floquet en el sistema bajo estudio.
9.- Hemos estudiado en que rango de frecuencias el comportamiento de las EPICPUD 
de cintas en dieléctrico "simula" un polarizadores lineal, encontrando que si DA <0.1 
el coeficiente de transmisión del modo tipo-E es superior a 0.9 y, el del modo tipo-H 
inferior a 0.1. Observamos que en ese rango de frecuencias el comportamiento de estos 
sistemas es no dispersivo.
10.- Se observa que los coeficientes de transmisión y reflexión de la EPICPUD de 
cintas varían sustancialmente cuando está impresa en una lámina dieléctrica respecto 
cuando no lo está: la estructura de resonancias cambia significativamente, apareciendo 
resonancias debidas a las anomalías de Wood ("propias" de la EPICPUD de cintas), 
con las provocadas por la onda estacionaria generada en el interior de la lámina 
dieléctrica. La utilización de estas estructuras como filtros angulares carece de sentido 
si están impresas en dieléctrico.
11.- Hemos estudiado el efecto de los armónicos no propagativos en un sistema 
formado por dos EPICPUD de cintas en dieléctrico conectadas en cascada, con el fin 
de fijar la distancia mínima que se pueden espaciar para que el acoplo producido por 
estos armónicos sea despreciable. En el rango de frecuencias en que la EPICPUD de 
cintas en dieléctrico funciona como un buen polarizador lineal (DA < 0.1), hemos
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encontrado que la mínima separación entre etapas para considerar el armónico de orden 
cero debe ser L=0.1X. El objetivo de este estudio es importante para el análisis de 
giradores de polarización, ya que permite fijar una cota a la separación entre etapas que 
permita despreciar el efecto de los armónicos no propagativos.
12.- Se ha desarrollado un modelo basado en la Técnica de las Matrices de Dispersión 
Generalizadas que simula un sistema girador de polarización multietapa compuesto por 
EPICPUD de cintas impresas en dieléctrico. El modelo se formula mediante la 
conexión en cascada de las matrices de las diferentes etapas involucradas, intercalando 
matrices de rotación para describir el giro entre rejillas. Se ha estudiado el efecto 
producido en los modos tipo-E, tipo-H al "rotar" el sistema cartesiano sobre el que 
están definidos dichos modos; el cambio de base queda descrito con una formulación 
matricial que se adapta a la conexión de matrices de transferencia del sistema girador 
multietapa. El campo electromagnético de cualquier onda incidente se descompone en 
los modos tipo-E, tipo-H, permitiéndonos estudiar rigurosamente la incidencia oblicua 
tridimensional sobre el sistema, siendo esta una de las principales aportaciones de esta 
memoria. La señal transmitida por el sistema se describe mediante coeficientes que dan 
cuenta del coeficiente de transmisión del sistema, y de la pureza de polarización de la 
señal "girada". Se han diseñado giradores de polarización en la banda 7-18 GHz.
13.- Concluimos de todo lo dicho que el proceso de diseño de estas estructuras se debe 
realizar en tres etapas:
i) Diseño del polarizador elemental: Los parámetros geométricos que 
caracterizan una EPICPUD se deben escoger de tal forma que se comporte 
como un polarizador "ideal" en la banda de operación.
ii) Separación entre etapas: El ancho de banda de operación viene determinado 
por la separación entre etapas.
iii) Número de etapas: El número de etapas queda determinado por el ángulo 
que se pretenda girar la señal incidente.
14.- Se ha realizado un estudio del comportamiento de los sistemas si la incidencia 
sobre los mismos es oblicua (la onda incidente posee un estado de polarización tipo-E), 
observándose que en este caso el sistema pierde capacidad "giradora"; esta pérdida es 
más acusada a medida que al ángulo azimutal se aproxima a 90°.
15.- Se han obtenido resultados de la relación axial y la diferencia de fase entre 
componentes, que nos permiten conocer exactamente el estado de polarización de la
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señal "girada" por el sistema. En la banda 7-18 GHz se observa que la señal ha sido 
girada el ángulo pretendido, y que las elipses son muy estilizadas.
16.- Se han ensayado configuraciones con la primera etapa girada (respecto de la 
dirección de polarización del campo eléctrico de la señal incidente) y no girada, 
exponiendo las ventajas e inconvenientes de cada opción: si la primera etapa no está 
girada se consigue una mayor transmitancia en la banda de operación ensayada para 
ángulos de giro inferiores a 90°; por contra, la pureza de polarización empeora si la 
primera etapa no está girada respecto cuando lo está. Se ha demostrado que las 
configuraciones con la primera etapa no girada presentan un coeficiente de reflexión 
más bajo respecto cuando la primera si está girada.
17.- Con el fin de analizar la bondad del modelo propuesto para el análisis y diseño de 
giradores de polarización multietapa, se ha realizado el estudio experimental de una 
serie de éllos para obtener giros de 30°, 45°, 60° y 90°. Se han estudiado 
experimentalmente los diferentes fenómenos involucrados en el diseño de este tipo de 
estructuras en la banda 7-18 GHz, concluyendo que:
17.1.- Las resonancias provocadas por la separación entre etapas aparecen en 
las frecuencias previstas por el modelo teórico.
17.2.- Las medidas de la transmitancia de sistemas giradores de 45°, 60° y 90° 
coinciden con los valores previstos por el modelo si los prototipos presentan un 
coeficiente de transmisión superior a -1 dB. Los prototipos con transmitancia 
inferior a -1 dB generan una estructura de ondas estacionarias que perturba 
considerablemente las medidas del coeficiente de transmisión.
17.3.- A partir de los datos experimentales se han construido las elipses de 
polarización de la señal girada: estas elipses resultan ser muy estilizadas.
18.- Se ha elaborado un conjunto de programas FORTRAN en un VAX para el estudio 
de todos los sistemas presentados.
19.- Finalmente, podemos concluir que el modelo desarrollado nos permite tratar con 
eficacia el estudio de giradores de polarización multietapa.
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9.2 FUTURAS LINEAS DE TRABAJO
La presente memoria deja abiertas varias líneas de investigación:
1.- Estudiar el comportamiento de este tipo de estructuras cuando sobre éllas 
incide un haz electromagnético con polarización arbitraria. Descomponiendo el 
haz incidente en un sumatorio de infinitas ondas planas, el algoritmo que 
tenemos permite el tratamiento "por separado" de cada una de estas ondas 
(Método del Espectro Angular).
2.- Utilizar las herramientas de análisis numérico desarrolladas para el diseño 
riguroso de filtros pasa-banda formados por la conexión en cascada de 
EPICPUD giradas entre sí, conforme propone A.A.M. Saleh [6-8], [6-9].
3.- Desde un punto de vista experimental, sería interesante disponer de más 
rejillas polarizadoras para ensayar configuraciones que permitieran el giro de la 
señal incidente 180°.
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programas de EPICPUD de cintas CALC_KZ
PROGRAM CA LCJÍZ

















PRINT*,'LAMBDA (mm) =' 
READ*,LAMBDA 
PRINT*,'TECTA (grados) =' 
READ*,TECTA 
PRINT*,'FI (grados) =’ 
READ*,FI
C_0_P=DCMPLX(UNO,CERO)
Paso al Sistema Internacional
W=W*1.0D-3
D=D*1.0D-3











programas de EPICPUD de cintas C A L C K Z








R F A D *  TNDTCF
PRINT*,'Gamma_x = GAMMA_X 
PRINT*,'Gamma_y = ',GAMM A_Y (INDICE) 
PRINT*,'BETA = ’,BETA(INDICE) 
PRINT*,' '



























programas de una EPICPUD de cintas CINTAS ENTR
PROGRAM CINTAS_ENTR
C Este programa sirve para crear el fichero de entrada a los
C programas CINTAS_TE y CINTAS_TH2.
C Las unidades de entrada son mm y grados; el fichero de salida tiene




REAL*8 PAS O, W,D,LAMBD A,TECTA,FI 
REAL*8 EPSILON_R_DIE,ESPESOR_DIE
PRINT*,'PROGRAMA PARA CREAR EL FICHERO DE ENTRADA DE 
CINTAS_TE Y «fe CINTAS_TH2'




IF ((CH.EQ.'c').OR.(CH.EQ.'C')) THEN 
PRINT*,'Nombre del fichero que se va a crear:'
READ* FICH C
OPEN (UNIT= 1 ,STATU S='NEW',FILE=FICH_C)
PRINT*,’ '
PRINT*,' Entre paréntesis se indica la opcion VARIABLE 
«fe DE BARRIDO ’
PRINT*,' (1) —> Anchura de las cintas (w) (mm):'
READ*,W
W=W*1.0D-3
PRINT*,' (2) --> Separación entre centros de cintas (D) (mm ):'
READ*,D
D=D*1.0D-3 :
PRINT*,' (3) —> Longitud de onda (en el vacio) (mm ):'
READ*,LAMBDA
LAMBD A=LAMBD A* 1 .OD-3
PRINT*,' (4) - >  Angulo TECTA (grados):'
READ* TECTA
PRINT*,’ (5) --> Angulo FI (grados): ’
READ*,FI
PRINT*,' (6) --> M. Momentos: numero de funciones base (N ):' 
READ*,N
PRINT*,' (7) —> M. Momentos: numero Modos Floquet para sumar (M ):'
READ*,M
PRINT*,’ ’
PRINT*,' Características del Barrido: '
PRINT*,' Variable de barrido (entre 1 y 7 ) : '
READ*,VAR_BARRIDO
PRINT*,' Numero de puntos del barrido:'
READ*,FINAL
PRINT*,’ Incremento del barrido (mm o grados):'
READ*,PASO
IF ((VAR_BARRIDO.GE.l).AND.(VAR_BARRIDO.LE.3)) THEN 




programas de una EPICPUD de cintas CINTAS_ENTR
PRINT*,' Opciones de ejecución: (SI=1, NO=0) ' 
PRINT*,' Calculo corriente en la cinta (JS_Y): ’ 
READ*,TEST_JS
PRINT*,' Calculo continuidad campo:' 
READ*,TEST_CONTIN 
PRINT*,' Calculo atenuación modos en corte:' 
READ*,TEST_ATEN 




IF (TEST_ATEN.EQ. 1) THEN 
PRINT*,' Espesor dieléctrico (mm):' 
READ*,ESPESOR_DIE 
ESPESOR_DIE=ESPESOR_DIE* 1 .OD-3 
PRINT*,' Constante dieléctrica relativa:' 
READ*,EPSILON_R_DIE 
END IF
C Escribir datos en fichero y cerrar fichero.
WRITE(1,*)W,D,LAMBDA,TECTA,FI,N,M 
WRITE(l,*)VAR_BARRIDO,FINAL,PASO 













programas de EPICPUD de cintas CINTAS TE
PROGRAM CINTAS.TE
C Este programa calcula los coeficientes de reflexión y transmisión de
C una EPICPUD de cintas para el modo TIPO-E.
C Este programa es una mejora de TIPO_E con algunas mejoras y otra
C presentación de resultados y entrada de datos.
C "Coseno'-Galerkin CON "edge condition".
C Modo tipo-E.
C Programa para hacer barridos.
C Modo incidente: orden cero.
INTEGER INDICE,AUX_6,AUX_7,FINAL,VAR_BARRIDO,TEST_JS,








COMMON /D ATO_B ARRIDO/D ATO_B ARRIDO 
COMMON /CONSTANTES/MU_0,C_LUZ 
COMMON /TEST/TEST_JS ,TEST_CONTIN,TEST_ATEN 
COMMON /DIELECTRICO/ESPES OR_DIE,EPSILON_R_DIE .
EXTERN AL G AMMA_Y,BET A,MMBS J1 ,SUM A_Z,CALC_A,
& CALC_A_MENOS_P,JS_Y_P_TDL,EFE
Lectura de datos.
Distancias en mm; -ngulos en grados.












programas de EPICPUD de cintas CINTAS TE
EPSILON_0=8.85419D-12
MU_0=4.0*PI* 1 .OD-7
C_LUZ= 1.0/DS QRT (EPSILON_0*MU_0)
C Ficheros


























IF ((VAR_BARRIDO.GE.l).AND.(VAR_BARRIDO.LE.3)) THEN 
D ATO_B ARRIDO=ENTR(V AR_B ARRIDO)* 1.0D3 
ENDIF






























































COMPLEX* 16 BET A,CTE_V,SUM A_Z,DET3X3 ,DET2X2, AUX_RES 
COMPLEX* 16 JS_Y_P_TIL,V_PRUEB A(1 :IB),AUX_TONTO,RESIDUO 
COMPLEX* 161(1 :IB), V(1 :IB),Z(1 :IA,1 :IA),CALC_A_MENOS_P,EFE 
COMPLEX* 16 Z_CALC(1 :IA, 1 :IA),CALC_A,SUMA_RES ,PEPE 
COMPLEX* 16 A_MASJP(-1000:1000), A_MENOS_P(-1000:1000) 
COMPLEX* 16 COEF_0,COEF_MAS ,COEF_MENOS,KZ_DIE_MAS 
COMPLEX* 16 KZ_DIE_MENOS
COMPLEX* 16 EXPON_MAS ,EXPON_MENOS, V_M AS ,V_MENOS
8
programas de EPICPUD de cintas CINTAS TE
COMPLEX* 16 COEF_TRANS_INTERF_TE






























C WRITE(1 ,*)INDICE,V (INDICE)
END DO







C PRINT*,’Z(L,J)=,,L,' ',J,' ’,Z(L,J)
END DO 
END DO
C Solución del sistema lineal.
DO INDICE=1,N
9























C Calculo de los modos de corte
CALLCALC_MODOS_CORTE(TECTA,n,D,K,GAMMA_X,Ml,M2)







C DO INDICE=M 1 ,M2,1
do indice=-10,10,l
IF (INDICE.EQ.CEROJENTERO) THEN 






C Calculo de la corriente superficial JS_Y_P
























C PR IN T *,================================== '
C PRINT*,'VAR_BARRIDO= \ENTR(VAR_BARRIDO)









CCC IF (AUX_T.NE.CERO) THEN 
C PRINT*,'INDICE= ’,INDICE
C • PRINT*,’R(INDICE)= \R_MOD(INDICE)














C Calculo de la atenuación de los modos evanescentes en un dielec-
C trico (que puede ser aire) después de la transmisión (en primer
C orden) a ese dieléctrico; se normaliza con el coeficiente del modo
C de orden 0 transmitido.
IF (TEST_ATEN.EQ. 1) THEN
1 1





















EXPON_MAS=CDEXP(-JOTA*KZ_DIE_MAS *Z_MM* 1 .OD-3) 












& G AMM A_X,M 1 ,M2)
INTEGER M 1 ,M2, AUX_INT
REAL*8 D,K,GAMMA_X,GAMM A_Y,AUX1,AUX2,PI,TECTA,FI 
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0)
EXTERNAL GAMMA_Y
AUX 1 =DS QRT((K**2)-(GAMMA_X**2)) 
AUX1=(AUX1*D)/(2.0*PI)
AUX2=-(D*(GAMMA_Y(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,0)))/(2.0*PI)
M 1 = AUX2-AUX 1 
. M 2=AUX2+AUX 1
IF (M1.GT.M2) THEN  
AUX_INT=M1 
M1=M2 
M 2=AUX_INT  
END IF
1 2




COMPLEX* 16 EFE,AUX 1, AUX2 
INTEGER M,N,IER




ARG1=((2.0*PI)/D)*M + (PI/W)*N 
AUX1=MMBSJ1(ARG1*H,IER)




ARG2=((2.0*PI)/D)*M - (PVW)*N 
AUX2=MMBS J1 (ARG2*H,IER)
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COMPLEX* 16 CALC_A_MENOS_P,1(1 :IB),BETA, JOTA
COMPLEX* 16 SUM A,CTE AUX,EFE










































IF (V(INDICE).GT.MAXIMO) THEN 
MAX3MO=V (INDICE) 
E N D IF  
END DO
DO INDICE=-50,50,1




FUNCTION COEF_TRANS_INTERF_TE(FI,TECTA_l ,TECTA_2,D, 
& K_1 ,K_2,KX_1 ,KX_2,MODO,OMEGA,
& EPS ILON_R_ 1 ,EPS ILON_R_2)
C Calculo del coeficiente de transmisión de una interfase entre
C el medio dieléctrico 1 al 2.
INTEGER MODO
REAL*8 FI,TECTA_1,TECTA_2,D,K_1,K_2,KX_1,KX_2,OMEGA  
REAL*8 EPSILON_R_l ,EPSILON_R_2
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FUNCTION IMPED_TE(OMEGA,EPSILON_R,K,K_X,
& TECTA, FI,D, MODO)
C Impedancia propia del modo TIPO-E.
INTEGER MODO
REAL*8 OMEGA,EPSILON_R,EPSILON_0,K,K_X,TECTA 
REAL*8 FI,D,K_Y,GAMMA_Y  





IMPED_TE=((K* *2)- (K_Y* *2))/(OMEG A*EPSILON_0 *EPSILON_R*K_Z)
RETURN
END
SUBROUTINE MULT_M ATR(IA ,IB ,N,Z,I, V_PRUEB A) 
INTEGER N,L,J,IA,IB
COMPLEX* 16 1(1 :IB),V_PRUEBA(1:IB),SUMA,AUX  
COMPLEX* 16 Z(1:IA,1:IA)




DO J=1,N  
AUX=Z(L,J)*I(J)
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FUNCTION BETA(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,N)
COMPLEX* 16 BETA
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SUBROUTINE ERROR_Jl 
PRINT*,’ '
PRINT*,’ *** Error en el c-lculo de la funciÜn de Bessel' 












programas de EPICPUD de cintas CINTAS_TH2
PROGRAM CINTAS_TH2
C Este programa calcula los coeficientes de reflexión y transmisión de una
C EPICPUD de cintas para el modo TIPO-H.
C Este programa es una mejora de TIPO_H2 con algunas mejoras y
C otra presentación de resultados y entrada de datos.
C "Chebyshev"-Galerkin CON "edge condition".
C Modo tipo-H.
C Programa para hacer barridos.
C Modo incidente: orden cero.
INTEGER INDICE,TEST_JS,TEST_CONTIN,TEST_ATEN 




COMPLEX* 16 BETA,SUMA_Z,CALC_A,CALC_B_MENOS,JS_Y_PP_TTL 
PARAMETER (EPSILON_0=8.85419D-12)
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0)
COMMON /DATO_B ARRIDO/D ATOJB ARRIDO 
COMMON /CONSTANTES/MU_0,C_LUZ 





Distancias en mm; -ngulos en grados.










C Constantes iniciales. 
M U_0=4.0*PI* 1 .OD-7
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C_LUZ= 1.0/DS QRT(EPSILON_0*MU_0)
C Ficheros
C O PEN(UN IT=l,STATU S=,NEW',FILE=,V_PP.DATl)























DO INDICE=1,FIN AL, 1
IF ((VAR_BARREDO.GE.l).AND.(VAR_BARRIDO.LE.3)) THEN 
D ATO_B ARRIDO=ENTR(VAR_B ARRIDO)* 1.0D3 
ENDIF



























































REAL* 8 BESSEL(-1000:1000,0:100),GAMMA_X_2,OMEGA,TECTA_2 
RE AL*8 R_MOD(-100:100),T_MOD(-100:100) ,DATO_B ARRIDO 
COMPLEX* 16 W A(1:10200),EXPON_MAS,EXPON_MENOS 
COMPLEX* 16 BETA,CTE_V,SUMA_Z, AUX_RES,COEF_0,COEF_M AS 
COMPLEX* 16 COEF_MENOS,V_MAS,V_MENOS 
COMPLEX* 16 KZ_DIE_M AS ,KZ_DIE_MENOS 
COMPLEX* 16 COEF_TRANS_INTERF_TH
COMPLEX* 16 JS_Y_PP_TIL,V_PRUEBA(1 :IB),AUX_TONTO,RESIDUO 
COMPLEX* 161(1 :IB), V( 1 :IB) ,Z( 1 :IA, 1 :IA),C ALC_B_MENOS_PP 
COMPLEX* 16 Z_CALC(1 :IA, 1 :IA),C ALC_A,SUM A_RES ,PEPE 
COMPLEX* 16.B_MAS_PP(-1000:1000),B_MENOS_PP(-1000:1000)
COMMON /DATO_BARRIDO/DATO_B ARRIDO 
COMMON /CONSTANTES/MU_0,C_LUZ
2 0























C Calculo de las funciones de Bessel.
CTE=(W/D)*PI

















C WRTTE( 1 ,*)INDICE, V (INDICE)
ENDDO




programas de EPICPUD de cintas CINTASJH2
DO J=1,N
Z(L,J)=CTEJZ*(JOTA**((L-l)-(J-l)))*SUMA_Z(BESSEL,TECTA, 
& FI,D,GAM M A_X,W ,K,NUM _M ODOS,L-l,J-l) 
Z_CALC(L,J)=Z(L,J)
C PRINT*,'Z(L,J)=',L,' ',J,' ’,Z(L,J)
ENDDO  
END DO
C Solución del sistema lineal.














C CALL MULT_MATR(IA,EB ,N,Z,I, V_PRUEB A)
C DO INDICE=1,N







C Calculo de los modos de corte
CALL C ALC_MODOS_CORTE(TECTA,FI,D,K,G AMM A_X,M 1 ,M2)









IF (INDICE.EQ.CERO_ENTERO) THEN 







programas de EPICPUD de cintas CINTAS_TH2
C Calculo de la comente superficial JS_Y_PP.
IF (TEST_JS.EQ.l) THEN 
CTE_PASO=W/100.0 




Y=Y+CTEJP AS O 
ENDDO
CALL NORMALIZA(JS_NORM)
Y=(-W /2.0)+1 .OD-6 
DO INDICE=-50,50,1
WRITE(5,*)Y/W,JS_NORM(INDICE)
Y=Y+CTE_P AS O 
ENDDO  
END IF
C Calculo de las potencias reflejadas y transmitidas
AUX_CTE=DREAL(BETA(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,0))*(
& K**2-(GAMMA_Y(TECTA,FI,D,K,G AMMA_X,0))* *2) 
POT_INC=((CDABS(C_0_PP))**2)
POT_IN C=POT_IN C* AUX_CTE
R_PP=0.0
T_PP=0.0









AUX_T=AUX_T* AUX_POT  
T_MOD(INDICE)=AUX_T/POT_INC 















programas de EPICPUD de cintas CINTAS TH2
WRTTE(80+INDICE,*)DATO_BARRIDO,R_MOD(-EsíDICE)
ENDDO
C Calculo de la atenuación de los modos evanescentes en un dielec-
C trico (que puede ser aire) después de la transmisión (en primer
C orden) a ese dieléctrico; se normaliza (o NO) con el coeficiente
C del modo de orden 0 transmitido en primer orden.
IF (TEST_ATEN.EQ. 1) THEN 
CTE_P AS 0=(ES PES OR_DIE* 1.0D3)/100.0
COEF_0=COEF_TRANS_INTERF_TH(FI,TECTA,TECTA_2,D,K,K_2,




& OMEG A, 1.0,EPSILON_R JDIE,MU_0)
COEF_MENOS =COEF_TRANS_INTERF_TH(FI,TECT A,
& TECTA_2,D,K,K_2,GAMMA_X,GAMMA_X_2,

























& G AMMA_X,M 1 ,M2)
INTEGER M 1 ,M2, AUX_INT
REAL*8 D,K,GAM M A_X,GAM M A_Y,AUX1,AUX2,PI,TECTA,FI 
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0)
EXTERNAL GAMMA_Y
AUX 1 =DS QRT ((K* *2)-(GAMM A_X* *2)) 
AUX1=(AUX1*D)/(2.0*PI)
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AUX2=-(D*(GAMMA_Y(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,0)))/(2.0*PI)
M 1 =AUX2-AUX 1 
M 2=AUX2+AUX 1


















DO INDICE=-NUM_MODOS,NUM_MODOS, 1 
AUXl=DCONJG(BETA(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,
& INDICE))/(K* *2- (G AMMA_Y (
& TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,INDICE))**2)
AUX2=B ES S EL(INDICE,I)
AUX3=BESSEL(INDICE,J)





& W ,F,M ,IB,N,D,I)
INTEGER INDICE,N,IER,IB,M







programas de EPICPUD de cintas CINTAS TH2
EXTERNAL GAMMA_Y 
M U_0=4.0*PI* 1 .OD-7
CTE=-(2.0*PI*F)*MU_0*EPSILON_0*W*PI
CTE=CTE/(4.0*D*(K**2-(GAMMAjr(TECTA,FI,D,K,

































INTEGER N  
REAL* 8 T,Y
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C Polinomio de CHEBYSHEV de orden N y argumento Y.
IF ((Y.GT.(1.0)).AND.(DABS(Y).LE.(1.1))) THEN 
Y=1.0 
END IF




















FUNCTION COEF_TRANS_INTERF_TH(FI,TECTA_l ,TECTA_2,D, 
K _1,K _2,K X_1,K X_2,M 0D 0,0M EG A,EPSIL0N_R _1, 
EPSILON_R_2,MU_0)
INTEGER MODO
REAL*8 FI,TECTA_1 ,TECTA_2,D,K_1 ,K_2,KX_1 ,KX_2,OMEGA, 
& EPSILON_R_l ,EPSILON_R_2,MU_0












P.2.- Programas de una EPICPUD de cintas en 
dieléctrico y de una sucesión en cascada de
estas estructuras

prog. de EPICPUD de cintas+dieléctrico G1RPLJNTR
PROGRAM GIRPL.ENTR
C Este programa sirve para hacer las entradas a los programas GIRPL1, GIRPL2
C o al GIR_PRU19 y versiones siguientes. Crea un fichero que es leido
C por estos ficheros.
C
C En este fichero las magnitudes se guardan en unidades
C del Sistema Internacional.
















«fe RADF_DB ,RADF_FAS E
PRINT*,' '
PR IN T*,================================== '
PRINT*,'ENTRADA DE DATOS AL PROGRAMA GIRPL ’





PRINT*,'Crear un nuevo fichero de configuración — > C o c '







PRINT*,'CREAR U N  NUEVO FICHERO DE CONFIGURACION'
PRINT*,'---------------------------------------------- ’
PRINT*,'Nombre del fichero nuevo:'
READ*,HCH_NUEVO  
PRINT*,’ '
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CALL C ARAC_FICHEROS_S ALID A_C(TETH_COEF_LIN,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_FASE,








PRINT*,’MODIHCAR U N  FICHERO DE CONFIGURACION’
PRINT*,’--------------------------------------------’
PRINT*,'Nombre del fichero que va a ser modificado:'
READ*,FICH_VTEJO






OPEN (UNIT=3 ,S T ATU S=’NE W' ,FILE=FICH_NUE V 0_M )  
TEST=1




PRINT*,' Onda incidente ---------------- > 1 '
PRINT*,' Enrejado cintas  > 2 '
PRINT*,' Sustrato dieléctrico  > 3 '
PRINT*,' Parámetros calculo ------------> 4 '
PRINT*,' Sistema muí tic apa -------------> 5 '
PRINT*,' Ficheros de Salida ------------> 6 '

















CALL CÁRAC_S IST_MULTIC APA_M(NE,L_ESP AC, ALFA_GIRO) 
END IF
IF (TEST.EQ.6) THEN -
CALL C ARAC_FICHEROS_S ALID A_M(TETH_COEF_LIN,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB,TETH_FASE,TECTAFI_POT_LIN,





















DO WHILE ((TEST.EQ.l).OR.(TEST.EQ.2).OR.(TEST.EQ.3).OR. 
& (TEST.EQ.4).OR.(TEST.EQ.5).OR.(TEST.EQ.6))
PRINT*,'Modificaciones (ONDA INCIDENTE):'
PRINT*,'1 — > Frecuencia (GHz) = ',
& FRECUENCIA* 1.0D-9
PRINT*,'2 — > Angulo de incidencia: TECTA (grados) = ',TECTA 
PRINT*,'3 — > Angulo de incidencia: FI (grados) = ',FI 
PRINT*,'4 — > Numero de puntos del barrido = ',FINAL
PRINT*,'5 — > Incremento del barrido (Hz o Grados) = ',PASO 
PRINT*,'6 ---> Variable de barrido = ',VAR_B ARRIDO
PRINT*,'0 — > NO modificar mas parámetros '
RE AD*,TEST 
PRINT*,' '
IF (TEST.EQ.l) THEN 
PRINT*,'Frecuencia (GHz) '
RE AD*,FRECUENCIA 
FRECUENCI A=FRECUENCIA* 1.0D9 
END IF
IF (TEST.EQ.2) THEN
PRINT*,'Angulo de incidencia:TECTA (grados)'
READ*,TECTA 
ENDIF
IF (TEST.EQ.3) THEN 
PRINT*,'Angulo de incidencia: FI (grados)'
READ*,FI
ENDIF
IF (TEST.EQ.4) THEN 





prog. de EPICPUD de cinías+dieléctrico GIRPLJENTR
PRINT*,'Incremento del barrido (Hz o Grados)'
READ*,PASO  
END IF
IF (TEST.EQ.6) THEN 
PRINT*,'Variable de barrido:'
PRINT*,' Longitud de onda: --> 1 '
PRINT*,’ Angulo TECTA: -— > 2 '












DO WHILE ((TEST.EQ. l).OR.(TEST.EQ.2))
PRINT*,'Modificaciones (ENREJADO CINTAS):'
PRINT*,'1 — > Anchura cintas (W) (mm) = ',
& W*1.0D3
PRINT*,'2 — > Separación entre centros de cintas (D) (mm) = ', 
& D*1.0D3
PRINT*,'0 — > NO modificar mas parámetros '
READ*,TEST 
PRINT*,' ’
IF (TEST.EQ. 1) THEN 
PRINT*,'Anchura cintas (W) (m m ):'
READ*,W  
W =W *1.0D-3 
END IF
IF (TEST.EQ.2) THEN
















DO WHILE ((TEST.EQ. l).OR.(TEST.EQ.2))
PRINT*,'Modificaciones (SUSTRATO DIELECTRICO):'
PRINT*,' 1 — > Espesor sustrato (mm) = ',
& ESPESOR* 1.0D3
PRINT*,' 2 — > Constante dieléctrica del sustrato = ',EPSILON_R 
PRINT*,' 0 — > NO modificar mas parámetros '
READ*,TEST 
PRINT*,"
IF (TEST.EQ. 1) THEN 
PRINT*,'Espesor sustrato (m m ):'
READ*,ESPESOR 
ES PESOR=ES PESOR* 1 .OD-3 
ENDIF













DO WHILE ((TEST.EQ.l).OR.(TEST.EQ.2).OR.(TEST.EQ.3)) 
PRINT*,'Modificaciones (PARAMETROS CALCULO:
& MODOS DE FLOQUET Y FUNCIONES BASE) :'
PRINT*,! — > Modos de Floquet inicial y final (A,B) = ',A,B
PRINT*,'2 — > Numero de funciones base (M. Momentos) (N) = ',N 
PRINT*,'3 — > Numero de M. Floquet suma matriz 
& impedancias (M. Momentos) (M) = ',M
PRINT*,'0 — > NO modificar mas parámetros '
READ*,TEST
IF (TEST.EQ !) THEN 
PRINT*,'Modo de Floquet inicial (A ):'
READ*,A
PRINT*,'Modo de Floquet final (B ): '
READ*,B
ENDIF
IF (TEST.EQ.2) THEN 





prog. de EPICPUD de cintas*dieléctrico GIRPLJENTR
PRINT*,'Numero de M. Floquet suma matriz impedancias 
& (M.Momentos) (M ):'
READ*,M  









REAL* 8 L_ES PAC( 1:12),ALFA_GIRO(0:12)
TEST=1
DO WHILE ((TEST.EQ. l).OR.(TEST.EQ.2))
PRINT*,'Modificaciones (SISTEMA MULTICAPA): ’
PRINT*,'1 — > Espaciado entre etapas:'
DO 1=1, NE
PRINT*,'Etapa:',I,' espaciado (mm) = ’,L_ESPAC(I)*1.0D3
ENDDO
PRINT*,'2 — > Angulo g iro:'
DO 1=1,NE
PRINT*,'Etapa:',I,' ángulo giro (grados) = ',ALFA_GIRO(I) 
ENDDO
PRINT*,'0 — > NO modificar mas parámetros '
PRINT*,’ '
READ*,TEST
IF (TEST.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NE 





IF (TEST.EQ.2) THEN 
DO 1=1,NE 
PRINT*,'Etapa:',I,' ángulo giro (grados):'
READ*,ALF A_GIRO(I)








prog. de EPICPUD de cintas+dieléctrico GIRPL_ENTR
& TETH^POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_FASE,








DO WHILE ((TEST.GE. 1). AND.(TEST.LE.9))
PRINT*,'Modificaciones (Ficheros de Salida): (S I= 1; NO=0) ' 
PRINT*,' MODOS TIPO-E, TIPO-H:'
PRINT*,' 1 — > Coeficiente (lineal) = ',TETH_COEF_LIN 
PRINT*,' 2 — > Potencia (lineal) = ’,TETH_POT_LIN
PRINT*,’ 3 — > Potencia (dB) = *,TETH_POT_DB
PRINT*,’ 4 — > Fase (grados) = ',TETH_FASE
PRINT*,’ COEFICIENTES TECTA, F I:'
PRINT*,’ 5 — > Potencia (lineal) = ’,TECTAFI_POT_LIN 
PRINT*,’ 6 — > Potencia (dB) = ’,TECTAFI_POT_DB
PRINT*,' 7 — > Fase (grados) = ’,TECTAFI_FASE
PRINT*,' RELACION AXIAL Y DIFERENCIA DE FASE: ’ 
PRINT*,' 8 — > Relación Axial (dB) = ',RADF_DB 
PRINT*,' 9 — > Diferencia de Fase (grados) = ',RADF_FASE 
PRINT*,' 0 — > NO mas modificaciones '
READ*,TEST
IF (TEST.EQ. 1) THEN




PRINT*,'MODOS TIPO-E,TIPO-H: Potencia (lineal): • 
READ*,TETH_POT_LIN 
EN D IF
IF (TEST.EQ.3) THEN 
PRINT*,'MODOS TIPO-E,TIPO-H: Potencia (d B ):' 
READ*,TETH_POT_DB 
END IF
IF (TEST.EQ.4) THEN 




PRINT*,'COEFICIENTES TECTA,FI: Potencia (lineal):' 
READ*,TECTAFI_POT_LIN 
EN D IF
IF (TEST.EQ.6) THEN  
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IF (TEST.EQ.7) THEN 
PRINT*,'COEFICIENTES TECTA,FI: Fase (grados): ' 
READ*,TECTAFI_FASE
END IF
IF (TEST.EQ. 8) THEN
PRINT*,''RELACION AXIAL, DIFERENCIA DE FASE:
& Relación Axial (dB):'
READ*,RADF_DB
E N D IF
IF (TEST.EQ.9) THEN
PRINT*,'RELACION AXIAL, DIFERENCIA DE FASE:
& Diferencia de Fase (grados):'
READ*,RADF_FASE









& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_FAS E,TETH_COEF_LIN,






































& L_ES PAC( 1:12), ALFA_GIRO(0:12)
COMMON/PRPAL/FRECUENCIA,TECTA,H,INIC,FINAL,PASO,
& VAR_BARRIDO,
& ESPESOR, EPSILON_R,W,D,NE,L_ESPAC,ALFA_GIRO, A, B,N,M,
& TETH_COEF_LIN,TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB,TETH_FASE,
& TECT AFI_POT_LIN,TECTAFI_POT_DB ,TECTAFI_FAS E,


























PRINT*,'Frecuencia (GHz) : '
READ*,FRECUENCIA 
FRECUENCIA=FRECUENCIA* 1.0D9
prog. de EPICPUD de cintas+dieléctrico GIRPLJENTR
PRINT*,'Angulo de incidencia: TECTA (grados): 1 
READ*,TECTA
PRINT*,'Angulo de incidencia: FI (grados):'
READ*,FI 
PRINT*,' '
PRINT*,'Variable para hacer el barrido :'
PRINT*,' Frecuencia > 1 '
PRINT*,' TECTA ------------------ > 2 '




PRINT*,'Numero de puntos en que se quiere hacer el barrido :'
READ*,FINAL
PRINT*,'Incremento del barrido (GHz o Grados):'
RFAD* PASO
IF (VARJB ARRIDO.EQ. 1) THEN 









PRINT*,'Anchura de las cintas (W) (m m ):'
READ*,W
W =W *1.0D-3












PRINT*,'Espesor sustrato (mm) : '
READ*,ESPESOR 
ESPESOR=ESPESOR*1.0D-3 
PRINT*;Constante dieléctrica relativa del sustrato:'
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100 FORMAT(lX,'Espaciado (mm) de la etapa ',21)
110 FORMAT(IX,'Angulo de giro (grados) de la etapa ',21)
RETURN
END
SUBROUTINE CARACT_MFLOQUET_FB_C( A,B ,N,M)
IMPLICIT NONE 
INTEGER A,B,N,M
PRINT*,'PARAMETROS DE CALCULO: MODOS DE FLOQUET 
& Y FUNCIONES BASE:’
PRINT*,'Intervalo de modos de Floquet para el estudio del 






prog. de EPICPUD de cinías+dieléctrico GIRPLJENTR
PRINT*,' ’
PRINT*,'Método de M om entos:'
PRINT*,' Numero de funciones base (N) :'
READ*,N
PRINT*,' Numero de modos de Floquet para las sumas de la 














& TEST_TECT AFI_POT_DB ,TEST_TECT AFI_FASE,
& TEST_RADF_DB,TEST_RADF_FASE,TEST_TETH_COEF_LIN
PRINT*,'FICHEROS DE SALIDA: '
PRINT*,'NO=0 ; SI=1 ’
PRINT*,'Ficheros Salida con MODOS TIPO-E, TIPO-H:'
PRINT*,' Coeficiente (lineal):'
RE AD* ,TEST_TETH_COEF_LIN 
PRINT*,' Potencia (lineal): '
READ*,TEST_TETH_POT_LIN 
PRINT*,' Potencia (d B ):'
READ * ,TES T_TETH_POT_DB 
PRINT*,' Fase (grados) '
READ * ,TEST_TETH_FAS E 
PRINT*,' ’
PRINT*,'Ficheros Salida en COMPONENTES TECTA, F I:'
PRINT*,' Potencia (lineal): '
READ*,TEST_TECTAFI_POT_LIN 
PRINT*,' Potencia (d B ):'
READ*,TEST_TECTAFI_POT_DB 
PRINT*,' Fase (grados): '
READ*,TEST_TECTAFI_FASE 
PRINT*,' '
PRINT*,'Ficheros Salida RELACION AXIAL y DIFERENCIA DE FA SE :' 
PRINT*,' Relación Axial (d B ):'
READ*,TEST_RADF_DB 
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PROGRAM GIRPL1
C Este programa calcula los coeficientes de reflexión y transmisión
C del sistema: EPICPUD de cintas+dielectrico con matrices de
C transmisión generalizadas.
C Los vectores incidentes valen (1.0,0.0) (en el sistema de referencia 0)
C para el modo considerado, sea tipo-E o tipo-H, (uno solamente)
C y 0 para TODOS los demas. Se considera SOLO la incidencia ONDA PLANA.
C El programa funciona bien incluso si se invierten los modos de
C orden superior (que no esten en corte).
C El programa debe ser compilado con la opcion G_FLOATING, y linkado
C por tanto con MIDLUVZEFGOB_IMSL.OBJ.
C Las entradas se hacen con el programa GIRPL_ENTR.
C Es una modificación de GIR_PRU20, por lo que SOLAMENTE se pueden
C girar las etapas con A=B=0, aunque hayan modos de Floquet que NO
C están en corte.
C Declaración de variables
C Numero máximo de etapas: 12











& EPS ILON_0 ,EPSILON_DIE,B ARRIDO_S ALID A,
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C_LUZ= 1 .ObO/DS QRT (EPSILON_0*MU_0)
C Lectura de ciatos: Asignar ($ASSIGN) externamente al CANAL 7 el
C Fichero de Entrada (creado con GIRPLJENTR).
UNID_EXT=7






Calculo de algunas constantes.
IF (M.GT.200) THEN
WRrrE(99,*)’ ERROR EN LOS DATOS DE ENTRADA= M 
(Numero de modos de




IF (NMF.GT.21) THEN  
W R rrE ^ ,* )' ERROR EN LOS DATOS DE




EPSILON_DIE=EPS ILON_0 *EPSILON_R 
NMF_POR_2=NMF*2
OMOP=ORDEN_MODO_ONDA_PLANA(A,B)
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C Programa Principal (Barrido).
DO INDICE=INICIAL,FINAL, 1
IF (VARJBARRIDO.EQ.l) THEN 
B ARRIDOJS ALID A=(BARRIDO(VAR_B ARRIDO))* 1.0D-9 
ELSE
BARRIDO_SALIDA=BARRIDO(VAR_BARRIDO)
EN D IF  
CALL GIRADOR(B ARRIDO)
BARRIDO(VAR_BARRIDO)=BARRIDO(VAR_B ARRIDO) + PASO 
ENDDO
C Cerrar Ficheros de Salida y Error.
CALL CERRAR_FICH_S ALERR(TETH_COEF_LIN,TETH_POT_LIN,
& TETH_POT_DB,TETH_FASE,TECTAH_POT_LIN,
& TECTAFI_POT_DB,TECTAFI_F ASE,RADF_DB,RADF_F ASE,NMF)






Distancias en mm; ángulos en grados.
Declaración de variables.
























«fe ™ _ A U X (1 :2 ,1:2,1:21),TM _AUX2(1:2,1:2,1:21),
«fe TENSOR_A(-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21), KZ_D(1:21),
«fe S l l ( l : 4 2 ,1:42), S 21(l:42 ,1:42), S21X(1:42),
«fe S21Y (l:42),S llX (l:42),S llY (l:42),K Z _0(-200:200),






COMMON /KX_KY_IN C/KX_1N C_0,KY_INC_0 
COMMON /KX_KY_DIE/KX_D,KY_D  
COMMON /OR_MO_ON_PL/OMOP 







c  = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
C Variables de Barrida




C = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =






CTE_TM 12_ROT=OMEG A*MU_0 
BE=1.0D0/(CTE_TM 12_ROT*EPS ILON_0)
C =================






C = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = = =
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& K_0,D,W,N,M,TPLTE,TPLTH)
C Calculo de la matriz T de la DES ADAPTACION: AIRE-DIELECTRICO
CALL CALC_T_INTERFASE_AD(A,B,NMF,EPSILON_0,EPSILON_DIE, 
& OMEGA,K_0,K_DIE,TADTE,TADTH)
C Calculo de la matriz T de la PROPAGACION en el DIELECTRICO.
CALL CALC_T_PROPAG_D(NMF,D,K_DIE,ESPESOR,TDIE)
C Calculo de la matriz T de la DESADAPTACION: DIELECTRICO-AIRE
CALL CALC_T_INTERFASE_DA(A,B,NMF,EPSILON_DIE,
& EPSELON_0,OMEGA,K_DIE,K_0,TDATE,TDATH)
C Calculo de la matriz T de la PROPAGACION en el AIRE hasta la
C siguiente placa.
CALL CALC_T_PROPAG_A(A,B,NMF,D,K_0,
& L_ES P AC(INDICE) ,T AIR)
C Multiplicación de las matrices para el c-lculo de T de una placa(
C (Uamadas TETAPATE,TETAPATH).
C Modo TE:












CALL PM_M_DD(NMF, AUX_DIAG1 ,TDIE,AUX_DIAG2) 
CALL INIC_CERO_PMMDD(NMF,AUX_DIAG2)
CALL PM_M_DD(NMF, AUX_DIAG2,TADTH, AUX_DI AG 1)
CALL INIC_CERO_PMMDC(NMF,TETAPATH)
CALL PM_M_DC(NMF, AUX_DIAG3 ,TPLTH,TET APATH)
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CALLPM_P_CD(NMF,1,1,1,1,TETAPATE,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE, 1,1 ,ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,1,1,2,TETAPATE,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,1,2,ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,2,1,1 ,TETAP ATE,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,1,3,ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF,1,2,1,2,TETAPATE,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF, INDICE, 1,4, ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,1,2,1 ,TETAP ATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENS OR_A(NMF,INDICE,2,1 ,ELEM_A,TENS OR_A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,1,2,2,TET AP ATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,2,2,ELEM_A,TENSOR_A)












CALL PM_P_CD(NMF,2,1,2,1 ,TET APATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,4 ,l,ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF,2,1,2,2,TET AP ATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENS OR_A(NMF,INDICE,4,2,ELEM_A,TENS OR_A)
CALL PM_P_CD(NMF,2,2,2,1 ,TETAPATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENS OR_A(NMF,INDICE,4,3,ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF,2,2,2,2,TET AP ATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,4,4,ELEM_A,TENSOR_A)
C Calculo de KX_ANT_0,KY_ANT_0,KZ_ANT_0
DO J=-M,M,1 
KX_ANT_0(J)=KX_0(J)
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c ==================================================
C Producto de matrices A(i).
C ( NO se hace el cambio de base del sistema NE al 0 .)
ALFA_REL=ALFA_GIRO(NE)-ALFA_GIRO(NE)




CALL PM_G_CC(NMF, 13,NE,-1 ,TENS OR_A)








C Calculo de S i l ,S I 2,S21,S22 del sistema total
CALL C ALC_S_SISTEMA_TOT AL(NMF,NMF_POR_2,
& TENS OR_A,S 11 ,S21)
Calculo de los coeficientes de reflexión y transmisión a 
partir de S i l ,  S21: en Amplitud, en Fase, en Relación Axial, 
en Diferencia de Fase.
CALL COEFICIENTES_TE_TH(A,B,NMF,OMOP,D,OMEGA,Sll,S21) 
CALL CALC_S 11_S21_X_Y(A,B,NMF,NMF_POR_2,OMOP,EPSILON_0, 
& BE,D,K_0,S 11,S21,S 11X,S21X,S 11 Y,S21 Y)
C CALL COEFICIENTES_X_Y(A,B,NMF,S 11X,S21X,S 11 Y,S21 Y)
IF (EJECUTA_TECTAFI) THEN 
CALL COEFICIENTES_TECTA_FI(A,B,NMF,D,K_0,S 1IX,










C Calculo de la Relación Axial y Diferencia de Fase para
prog. de EPICPUD de cintas+dieléctrico G1RPLI
C la señal Transmitida (siendo la incidente la ONDA PLANA)

























C Calculo de la componente Z de los campos y transformación al
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C Calculo de la Relación Axial (RA) y la Diferencia de Fase (DF).
RAX_0 (I)=CD AB S (S 21 X_TECT A_0(I)/S21 X_FI_0(I)) 
DFX_0(I)=FASE(S21X_TECTA_0(I))-FASE(S21X_FI_0(I))
CALL NORMALIZA_ANGULOS(DFX_0(I))
RA Y_0(I)=CD ABS (S 21 Y_TECTA_0(I)/S21 Y_FI_0(I)) 
DFY_0(I)=FASE(S21Y_TECTA_0(I))-FASE(S21Y_FI_0(I))
CALL NORMALIZA_ANGULOS(DFY_0(I))























SUBROUTINE S ALID A_D ATO_8 (UNID AD JD ATO 1JD AT02JD A T 03,
& DAT04,DAT05,DAT06,DAT07,DAT08)
C Esta subrutina escribe 8 Datos de Salida en el correspondiente
C Fichero.
INTEGER UNIDAD
REAL*8 DATO 1JD AT02JD AT03JD AT04,D  AT05,D A T06,
& DAT07,DAT08,BARRIDO
51
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& D A T 04
& D AT05,DAT06,D A T07,D A T08,DA T09,D A T010,D A T011,D A T012,
& DATO 13 ,D ATO 14,D ATO 15,D ATO 16)
















C Esta subrutina normaliza ángulos al intervalo: -180,180
REAL*8 ANGULO
IF ((D ABS (ANGULO)).GT. 180.0) THEN 












C Esta subrutina transforma las coordenadas cartesianas 






















SUBROUTINE CALCJS1 l_S21_X_Y(A,B,NMF,NM F_POR_2,OMOP, 
& EPSILON_0,BE,D,K,S 11 ,S21 ,S 11X,S21X,S 11 Y,S21 Y)
C Esta subrutina calcula los vectores S 1IX, S21X, S 11 Y, S21Y que son
C los coeficientes correspondientes a la incidencia ONDA PLANA en
C cartesianas. S 1IX, S21X son los coeficienes para incidencia ONDA-X
C y S 11 Y, S21Y para incidencia ONDA-Y.
INTEGER A,B,NMF,OMOP,NMF_POR_2,INDICE 
REAL*8 EPSILON_0,BE,D,K
COMPLEX*16 S l l ( l : 4 2 ,1:42),S21(l:42 ,1:42),S11_XY(1:42,1:42),
& S21_XY(1:42,1:42),S 11X(1:42),S21X(1:42),S 11 Y(1:42),
& S21Y(1:42),AUX 11(1:42,1:42),AUX21(1:42,1:42),
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& U _T_0(1:42,1:42),UI_T_0(1:42,1:42),U_T_NE(1:42,1:42)
C Calculo de S 11_XY,S21_XY.
CALL CONSTRUYE_UT_UrT_UTNE(A,B,NMF,EPSILON_0,BE,D,K,
& U_T_0,UI_T_0,U_T_NE)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2, A UX 11)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,U_T_0,S 11,A U X 11)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,S 11_XY)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,AUX 11,UI_T_0,S 11_XY)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2, A U X 21)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,U_T_NE,S21,A U X 21)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,S21_XY)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,AUX21 ,UI_T_0,S21_XY)
C Extraer los vectores correspondientes a incidencia de ONDA PLANA.
DO INDICE= 1 ,NMF_POR_2 
S 11X(INDICE)=S 11_XY (INDICE,OMOP)






SUBROUTINE COEFICIENTES_X_Y(A,B,NMF,S 11X,S21X,S 11 Y,S21 Y>
C Calculo de los Coeficientes X,Y de Reflexión y Transmisión del
C sistema total a partir de S 1IX, S21X, S 11 Y, S21Y suponiendo que
C incide una onda plana linealmente polarizada en las direcciones X
C (ONDA-X), Y (ONDA-Y) del sistema cartesiano 0.
C Entradas y Reflejadas: en el sistema 0.






& POT_REFX_X(l :21),POT_REFX_Y (1:21),POT_REFY_X(l :21),
& POT_REFY_Y(l:21),POT_TRANSX_X(l:21),POT_TRANSX_Y(l:21), 
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& KZ_0(-200:200) ,S 11X(1:42),S 11 Y(1:42),S21X(1:42),





C Calcular los coeficientes de REFLEXION y TRANSMISION (ganancias)
C en CARTESIANAS.
C Potencias Incidentes (Amplitud Campos EX_X, EY_Y = 1.0):
KZ_INC_CUADR=KZ_INC_0(0)**2
INY_KZ_INC=1.0D0/KZ_INC_0(0)
P OT_INCX_X=((KX_INC_0 * * 2)+KZ_INC_CU AD R) * INV_KZ_INC  
POT_INCY_Y=(((KY_INC_0(0))**2)+KZ_INC_CUADR)*INV_KZ_INC
C Potencias Reflejadas y Transmitidas:
MODO=A
DO INDICE= 1 ,NMF
KZ_INC_MODO_CUADR=KZ_INC_0(MODO)**2 













& (S 11X(INDICE)*(DC0NJG(S 11X(INDICE+NMF))))+
& ((DCONJG(S 11X(INDICE)))*S 11X(INDICE+NMF)))
POT_REFY_X(INDICE)=AUX_REF_X* ((CD AB S (S11Y(INDICE)))**2) 
POT_REFY_Y(INDICE)=AUX_REF_Y*((CDABS(S 11 Y(INDICE 
+NM F)))**2
ACOPLO_REFY(INDICE)=AUX_ACOPLO_REF*DREAL(
& (S 11 Y(INDICE)*(DCONJG(S 11 Y(INDICE+NMF))))+











i prog- de EPICPUD de c in ias+dielécírico  GIRPL1i|










& ((DC0NJG(S21 Y (INDICE)))*S21 Y (INDICE+NMF)))
M 0D 0=M 0D 0+1
ENDDO




RX_Y (INDICE)=POT_REFX_Y (INDICE)/POT_INCX_X 
TX_X(INDICE)=POT_TRANSX_X(INDICE)/POT_INCX_X 






RY_Y (INDICE)=POT_REFY_Y (INDICE)/POT_INCY_Y 
TY_X(INDICE)=POT_TRANS Y_X(INDICE)/POT_IN CY_ Y 
TY_Y (INDICE)=POT_TRANS Y_Y (INDICE)/POT_INCY_Y 
REF_ACOPLO Y (INDICE)=ACOPLO_REFY (INDICE)/POT_INCY_Y 


















. .  END
c fflHmmhhttHHhhhmmhhhhhhhhHhhmihhhhHfím#ihhhmMMmhhm
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SUBROUTINE COEFICIENTES_TECTA_FI(A,B,NMF,D,K_0,
«fe S 11X,S21X,S 11 Y,S21 Y)
C Calculo de los Coeficientes TECTA, FI de Reflexión y Transmisión del
C sistema total a partir de SI 1, S21 suponiendo que incide una
C onda plana linealmente polarizada en las direcciones X (ONDA-X),
C Y (ONDA-Y) del sistema cartesiano 0.
C Entradas y Reflejadas: en el sistema 0.







& POT_REFX_TECTA( 1:21) ,POT_REFX_FI( 1:21),
«fe POT_REFY_TECT A( 1:21 ),POT_REFY_FI( 1:21),
«fe POT_TRANSX_TECT A( 1:21 ),POT_TRANSX_FI( 1:21),
«fe POT_TRANS Y_TECTA( 1:21) ,POT_TRANS Y_FI( 1:21),
«fe RX_TECTA(1:21),RX_FI(1:21),TX_TECTA(1:21),TX_FT(1:21),


















C Transformar a ESFERICAS S 1IX, S21X, S 11 Y, S21Y calculando la compo-
C nente Z correspondiente.
MODO=A 
DO 1=1,NMF
S 11X_Z(I)=CALC_E_Z(S 11X(I),S 11X(I+NMF),KX_INC_0,
«fe KY_INC_0(MODO),KZ_INC_0(MODO))
S 21 X_Z(I)=C ALC_E_Z(S 21 X(I), S 21 X(I+NMF) ,KX_0 (MODO),
«fe KY_0(MODO),KZ_0(MODO))
S 11 Y_Z(I)=CALC_E_Z(S 11 Y(I),S 11 Y(I+NMF),KX_INC_0,
«fe KY_INC_0(MODO),KZ_INC_0(MODO))
S21 Y_Z(I)=CALC_E_Z(S21 Y (I),S21 Y (I+NMF),KX_0(MODO),
«fe KY_0(MODO),KZ_0(MODO))
TECT A_MODO(I)=D ACOSD((CD ABS (KZ_0(MODO)))/K_0) 
TECTA_MODO_INC(I)=DACOSD((CDABS(KZ_INC_0(MODO)))/K_0)
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FI_MODO_0 (I)=D ATAN2D (K Y_IN C_0(MOD O) ,KX_INC_0) 
FI_MODO_NE(I)=DATAN2D(KY_0(MODO)JECX_0(MODO))
CALLTRANS_CART_A_ESFER(TECTA_MODO_INC(T),FI_MODO_0(I), 
& S 1IX ® ,S 11X(I+NMF),S 11X_Z(I),
«fe S 11X_R®,S 11X_TECTA(I),S 11X_FI(I))
CALLTRANS_CART_A_ESFER(TECTA_MODO(I),FT_MODO_NE(I),
«fe S21X®,S21X(r+N M F),S21X JZ® ,
«fe S21X _R ®  ,S21X_TECTA(I),S21 X_FI(I))
CALL TRANS_CART_A_ESFER(TECTA_MODO_INC(I),n_MODO_0(I), 
«fe S 11 Y ®  ,S 11Y(I+NMF),S 11 Y_Z(I),
«fe S 11Y_R(I),S 11Y_TECTA(I),S 11 Y_FIffi)
CALL TRANS_CART_A_ESFER(TECTA_MODO(I),FI_MODO_NE(I),
«fe S21Y®,S21Y(I+NM F),S21Y _Z® ,
«fe S 21 Y _R ®  ,S21 Y_TECTA(I),S21 Y_FI(I))
MODO=MODO+l
ENDDO
C Calcular los coeficientes de REFLEXION y TRANSMISION (ganancias)
C en ESFERICAS.






DO INDICE= 1 ,NMF





POT_REFX_FI(INDICE)=KZ_RE*((CD ABS (S11X_FI(INDICE)))**2) 
POT_REFY_TECTA(INDICE)=KZ_RE*((CD ABS (S11 Y_TECTA(
«fe INDICE)))**2)
POT_REF Y_FI(INDICE)=KZ_RE* ((CD AB S (S11 Y_FI(INDICE))) * *2)
C Transmitidas:
KZ_RE=DREAL(KZ_0(MODO))
POT_TRANSX_TECTA(INDICE)=KZ_RE* ((CD AB S (S 21 Y_TECTA(
«fe INDICE)))**2)
POT_TRANSX_FI(INDICE)=KZ_RE * ((CD AB S (S 2 1X_FI(INDICE))) * *2)
POT_TRANS Y_TECT A(INDICE)=KZ_RE* ((CD ABS (S21 Y_TECTA 
«fe (INDICE)))**2)
POT_TRANS Y_FI(INDICE)=KZ_RE * ((CD AB S (S 21 Y_FI(INDICE))) * *2)













C Guardar los datos en Ficheros:
IF (TECTAFI_POT_LIN.EQ. 1) THEN 
















IF (TECTAFI_FASE.EQ. 1) THEN
CALL S ALIDA_DATO_8(64+INDICE,FASE(S 11X_TECTA(INDICE)), 
& FASE(S 11X_FI (INDICE)),FASE(S 11Y_TECTA(INDICE)),
& FASE(S 11 Y_FI(INDICE)),FASE(S21X_TECTA(INDICE)),
& FASE(S21X_FI(INDICE)),FASE(S21Y_TECTA(INDICE)),
& FAS E(S21 Y_FI(INDICE)))
END IF














































& U_T_0 (I+NM F, J))
U_T_NE(I,J)=BE*KX_0(MODO)*KY_0(MODO) 
U_T_NE(I,J+NMF)=-(KZ_0(MODO))/EPSILON_0 























SUBROUTINE COEFICIENTES J I E j m (  A,B,NMF,OMOP,D,K_0,
& O M EG A ,Sll,S21)
C Se calculan los Coeficientes de Reflexión y Transmisión para
C los modos TIPO-E, TIPO-H.
C Entradas y Reflejadas: en el sistema de referencia 0
C Transmitidas: en el sistema de referencia de la ultima etapa (NE)
C Para verificar la conservación de la potencia total:
C (pot. reflejada + pot. transmitida )/pot. incidente =1.0 en dos
C casos: incide modo tipo-E, incide modo tipo-H.
LOGICAL EJECUTAJTETH
INTEGER NM F,INDICE,A,B,M ODO,I,M 0D02,J,0M 0P,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_F AS E,TETH_COEF_LIN
REAL*8 D,POT_INCTE_TE,POT_INCTE_TH,OMEGA,MU_0,BARRIDO, 


















COMMON /SALID A_D ATO/BARRIDO
EXTERNAL FASE
CTE_POT_TE= 1 .ODO/(OMEG A*EPSILON_0*(MU_0**2))
CTE_POT_TH=1.0D0/(OMEGA*MU_0*(EPSILON_0**2))
MODO=0
C ----- > Incide el modo 0 (ONDA PLANA).
INDICE=OMOP
C ----- > Incide el modo 0 (ONDA PLANA).
CC DO INDICE=1,NMF —> :Para que incidan todos los modos.
CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO,C_0_P,CERO_C,
61






CC IF ((POT_INCTE_TE.NE.O.O).AND.(POT_INCTH_TH.NE.O.O)) THEN
M 0D 02=A  
DO 1=1,NMF
CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO2,S 11 (I,INDICE),
«fe S i l  (I+NMF,INDICE),D,K_0,POT_REFTE_TE,POT_REFTE_TH)
RTE_TE(I)=(POT_REFTE_TE*CTE_POT_TE)/POT_INCTE_TE 
RTE_TH(f)=(POT_REFTE_TH*CTE_POT_TH)/POT_INCTE_TE




TTE_TH (I)=(POT_TRANSTE_TH* CTE_POT_TH)/POT_IN CTE_TE
CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO2,S 11 (I,INDICE+NMF), 
«fe S 1 1 (I+NMF,INDICE+NMF),D,POT_REFTH_TE,POT_REFTH_TH)
RTH_TE(I)=(POT_REFTH_TE*CTE_POT_TE)/POT_INCTH_TH 
RTH_TH(I)=(POT_REFTH_TH*CTE_POT_TH)/POT_INCTH_TH








IF (TETH_POT_LIN.EQ. 1) THEN
CALL SALIDA_DATO_8(9+I,RTE_TE(I),RTE_TH(I),RTH_TE(I),
«fe RTH_TH(I) ,TTE_TE (I) ,TTE_TH (I) ,TTH_TE(I),TTH_TH (I))
EN DIF
IF (TETH_POT_DB.EQ.l) THEN 






IF ((TETH_FASE.EQ. 1). AND.(TETH_COEF_LIN.EQ. 1)) THEN 
CALL SALIDA_DATO_l 6(31 +1,
«fe CD ABS(S 11 (I, INDICE)), FASE(S 11 (I,INDICE)),
«fe CD ABS(S 11(I+NMF,INDICE)),FASE(S 11 (I+NMF, INDICE)),
«fe CD ABS(S 11 (I,INDICE+NMF)),FASE(S 11(I,INDICE+NMF)),
«fe CDABS(S 11 (I+NMF,INDICE+NMF)),
«fe FASE(S 11 (I+NMF,INDICE+NMF)),
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CDABS(S21(I, INDICE)), FASE(S21(I, INDICE)), 





IF (TETH_FASE.EQ.l) THEN  
CALL S ALIDA_DATO_8(31+I,FASE(S 11(1, INDICE)),
FASE(S 11 (I+NMF,INDICE)),FASE(S 11 (I,INDICE+NMF)), 
FASE(S 11 (I+NMF, INDICE+NMF)), FASE(S21(IJNDICE)), 
FASE(S21 (I+NMF, INDICE)), FASE(S21(I, INDICE+NMF)), 
FASE(S21(I+NMF,INDICE+NMF)))
EN DIF
IF (TETH_COEF_LIN.EQ. 1) THEN 
CALL S ALID A_D ATO_8(31+I,CD ABS(S 11 (I,INDICE)),
CDABS (S11(I+NMF, INDICE)), CD ABS(S 11 a,INDICE+NMF)), 
CDABS(S11(I+NMF, INDICE+NMF)), CDABS(S21(I, INDICE)), 
CDABS(S21(I+NMF,INDICE)),CDABS(S21(I,INDICE+NMF)), 
CDABS(S21(I+NMF,INDICE+NMF)))
EN DIF  
EN D IF
M 0D 02= M 0D 02+1  
END DO
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CC print*,'TEST_TH= \TEST_TH 
CC END IF
CC M 0 D 0 = M 0 D 0 + 1  —> :Para que incidan todos los modos. 



















C Esta subrutina calcula el FACTOR de potencia asociado a cada
C modo de Floquet tipo-E, tipo-H. La potencia se calcula multiplican-
C do dicho FACTOR por una constante que depende de la frecuencia y es








AUX_A_TE=(CD AB S (A_TE)) * *2 












C Esta subrutina calcula el FACTOR de potencia asociado a cada
C modo de Floquet tipo-E, tipo-H. La potencia se calcula multiplican-
C do dicho FACTOR por una constante que depende de la frecuencia y es








AUX_A_TE=(CD AB S (A_TE)) * *2 
























& T E N SO R _A ,Sll,S21)
C Obtención de las matrices TI 1,T12,T21,T22 del sistema total




INTEGER NMF,I,J,IJOB ,IER,NMF_POR_2 
REAL*8 W K(l:IA),ipvt
COM PLEX*16TENSOR_A(-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21),T11(1:IA,1:IA),
& T 12(l :IA, 1 :IA),T21 (1 :IA, 1 :IA),T22(1 :IA,1 :IA),det,
& T22_INV(1:IA, 1 :IA),WA(1:1848),T22_CALC(1 :IA, 1 :IA),
& S 11 (1 :IA, 1 :IA),S 12(1:IA, 1 :IA),S21 (1 :IA, 1 :IA),
& S22( 1 :IA, 1 :LA),M 1(1 :IA, 1 :IA),M2( 1 :IA, 1 :IA)
C Obtención de TI 1,T12,T21,T22
DO 1=1,NMF 
DO J=1,NMF 
TI 1 (I, J)=TENSOR_A(-1,1,1,1,J)
T 11 (I+NMF, J)=TENS OR_ A (-1,2,1,1, J)
TI 1 (I,J+NMF)=TENS OR_ A (-1,1,2,1, J) 
Tll(I+NM F,J+NM F)=TENSOR_A(-l,2,2,I,J)
T12(I,J)=TENSOR_A(-l,l,3,I,J)
TI 2(I+NMF,J)=TENS OR_ A (-1,2,3,I,J)
TI 2(1, J+NMF)=TENS OR_A(-1,1,4,1, J) 
T12(I+NMF,J+NMF)=TENSOR_A(-l,2,4,I,J)
T 21 (I, J)=TENS OR_A(-1,3,1,1, J)
T 21 (I+NMF, J)=TENS OR_ A (-1,4,1,1, J) 
T21(I,J+NMF)=TENSOR_A(-l,3,2,I,J)
T 21 (I+NMF ,J+NMF)=TEN S OR_A(-1,4,2,1, J)
T22(I,J)=TENSOR_A(-l,3,3,I,J)
T22(I+NMF,J)=TENS OR_ A (-1,4,3,I,J) 
T22(I,J+NMF)=TENSOR_A(-l,3,4,I,J)
T22(I+NMF, J+NMF)=TEN S OR_A(-1,4,4,1, J)
ENDDO
ENDDO
C Calculo de T22 inversa (T22_INV)
DO I=l,NM F_POR_2 
DO J=1 ,NMF_POR_2 
T22_CALC(I,J)=T22(I,J)
IF (I.EQ.J) THEN '





















WRITE(99,5,c)'ERROR EN CALC_S_SISTEMA_TOTAL = Inversión matriz 
& T22 (LEQ2C) ; IER = ',IER
EN DIF
C Obtenida T22_INV se calculan: S 11, S 12, S21, S22.
C Calculo de S i l .
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,S 11)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,T22_INV,T21 ,S 11)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_F(NMF_POR_2,S 11)
C Calculo de S21.
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,M 1)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,Tl 2,T22_INV,M 1)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,M2)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,M 1 ,T21 ,M2)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_F(NMF_POR_2,M2)
CALL SUMA_MATRIZ_F(NMF_POR_2,Tl 1,M2,S21)
C Calculo de S I2.
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C Esta subrutina suma dos matrices F (Final): C = A + B
INTEGER NMF_POR_DOS,I,J
COMPLEX* 16 A (1:42,1:42),B(1:42,1:42),C(1:42,1:42)
DO 1= 1 ,NMF_POR_DOS 
DO J=l,NMF_POR_DOS 






C Esta subrutina cambia el signo a todos los elementos de una
C matriz F (Final).
INTEGER NMF_POR_DOS ,1, J 
COMPLEX* 16 A (l:42,l:42)








C F = matrices "finales" ; CC = cuadrada X cuadrada
C Producto de matrices: algoritmo GAXPY. C = A x B
C La matriz C debe ser inicializada a CERO con la subrutina:
C INIC_CERO_PMFCC
INTEGER NMF_POR_DOS,I,J,K
COMPLEX* 16 A (1:42,1:42),B(1:42,1:42),C(1:42,1:42)
DO J=1 ,NMF_POR_DOS 
DO K= 1 ,NMF_POR_DOS 
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SUBROUTINE INIC_CEROJPMFCC(NMF_POR_DOS,A)
INTEGER NMF_POR_DOS ,I,J 
COMPLEX* 16 CERO_C,A(1:42,1:42)
PARAMETER (CERO_C=(O.ODO,O.ODO))
DO 1=1 ,NMF_POR_DOS 







Esta subrutina iguala dos elementos del TENSOR_A. ( A = B )
INTEGER NM F,IND_ A,IND_B ,1,J,M,N  
COMPLEX*16TENSOR_A(-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21)
DO N=1,NM F  
DO M=1,NMF 
DO J=l,4  
DO 1=1,4
TENSOR_A(IND_A,I,J,M,N)=TENSOR_A(IND_B,I,J,M,N) 








C Se construye el elemento 13 del TENSOR_A que hace el cambio de base
C del sistema de referencia de la ultima etapa al sistema 0.
COM PLEX*16CERO_C,TM _AUX(l:2,1:2,1:21),
& A (-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21)
INTEGER NMF,M,N  
PARAMETER (CERO_C=(O.ODO,O.ODO))
DO N=1,NM F  
DO M=1,NMF
A( 13,1,3 ,M ,N)=CERO_C  
A(13,l,4,M ,N)=CERO_C  
A( 13,2,3,M,N)=CERO_C  
A(13,2,4,M,N)=CERO_C  
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A(13,4,1 ,M,N)=CERO_C 
A (13,4,2,M ,N)=CERO_C
IF (M.EQ.N) THEN 
A(13,1,1,M,N)=TM_AUX(1,1,M)
A(13,1,2,M,N)=TM_AUX(1,2,M)
A( 13,2,1 ,M,N)=TM_AUX(2,1 ,M) 
A(13,2,2,M,N)=TM_AUX(2,2,M)


































G = matrices Grandes; Cuadrada X Cuadrada 
Producto de matrices : algoritmo GAXPY.
C debe ser inicializada a cero con la subrutina: 
INIC_CERO_PMGCC 
C = A x B , aunque realmente todo queda en el tensor A.
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DO J=l,4  













& IND 1_A,IND2_A,B, A)












C Calculo de la matriz TM12 que permite el paso de un sistema
C de referencia a otro girado un cierto -ngulo.
C Los elementos TM12[I,J,n] con I,J fijos son matrices diagonales
C (respecto los modos de Floquet) por lo que se representan
C como vectores.
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C Calculo de la matriz T de la propagación en un medio:
C Aire.
C Las matrices T[i,j]P calculadas valen igual para ambos modos
C (TE y TH), debido a la degeneraciÜn existente entre ambos.
C (Como las matrices T[i,j]P son diagonales, se calculan
C como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero








prog. de EPICPUD de cintas+dielécírico GIRPLl
COMMON /KX_KY/KX_0,KY_0 
COMMON /KZO /K ZO
MODO=A











C Calculo de la matriz T de la propagación en un medio:
C Dieléctrico.
C Las matrices T[i,j]P calculadas valen igual para ambos modos
C (TE y TH), debido a la degeneraciÜn existente entre ambos.
C (Como las matrices T[i,j]P son diagonales, se calculan
C como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero
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C Calculo de la matriz T de DES ADAPTACION entre el medio 1 y 2:
C Aire(=l) - Dielectrico(=2).
C (Como las matrices T[i,j]D[TE,TH] son diagonales, se calculan
C como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero
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C Calculo de la matriz T de DES ADAPTACION entre el medio 1 y 2:
C Dielectrico(=l) - Aire(=2).
C (Como las matrices T[i,j]D[TE,TH] son diagonales, se calculan
C como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero
C realmente son MATRICES.)
INTEGER NMF,A,B,INDICE,MODO




































C Calculo de la IMPEDANCHA PROPIA del modo TE en el Aire.
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FUNCTION C ALC_IMP_TH_D (INDICE,MU__0,D ,OMEG A,K)
C Calculo de la IMPED ANCIA PROPIA del modo TH en el Dieléctrico.
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COMPLEX* 16 S11TE(1 :IA2,1 :IA2),S21TE(1 :IA2,1 :IA2),
& S11TH(1 :IA2,1 :IA2),
& S21TH(1:IA2,1:IA2),S21TE_INV(1:IA2,1:IA2),
& S 21TH_INV (1 :IA2,1 :IA2),S 21TE_C ALC( 1:1 A2,1:1 A2),
& S21TH_CALC(1 :IA2,1 :IA2),T11TE(1 :IA2,1 :IA2),
& T12TE(1:IA2,1:IA2),T21TE(1:IA2,1:IA2),
& T22TE( 1 :IA2,1 :IA2),T11TH(1 :IA2,1 :IA2),
& TI 2TH(1 :IA2,1 :IA2),T21TH(1 :IA2,1 :IA2),
& T22TH( 1 :IA2,1:1 A2),M 1(1 :IA2,1:1 A2),M2(1 :IA2,1 :IA2),
& TPLTEQ :2,1:2,1 :IA2,1 :IA2),TPLTH(1:2,1:2,1 :IA2,1 :IA2)
C Calculo de S11TE,S21TE,S11TH,S21TH
CALL CALC_S_1PL(NMF,A,B,
& K_0,D,W,N,M,S 11TE,S21TE,S 11TH,S21TH)


















& IJ OB, W A, WK,IER)
IF (IER.NE.O) THEN 
WRITE(99,*)'= ERROR EN CALC_T_PL (TE) = InversiÜn matriz S21TE 





IF (IER.NE.O) THEN 
WRITE(99,*)'= ERROR EN CALC_T_PL (TH) = InversiÜn matriz S21TH 
& (LEQ2C) ; IER= \IER 
END IF




















T22TE(I, J)=S 2 1TE_IN V (I,J)
ENDDO
ENDDO
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CALL INIC_CER0_PMPCC(NMF,M2)
CALL INIC_CER0_PMPCC(NMF,T11TH)
CALL PM_P_CC(NMF,S 11TH,S21TH_INV,M 1) 









CALL PM_P_CC(NMF,S21TH_INV,S 11TH,M1) 




T22TH(I, J)=S 21 TH_INV (I, J)
ENDDO
ENDDO




TPLTE (1,2,1, J)=T 12TE(I, J)
TPLTE(2,1,I,J)=T21TE(I,J) 
TPLTE(2,2,I,J)=T22TE(I,J)
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DO K = l,l l  















































C P = matrices PequeÓas ; Cuadrada X Diagonal1
C El producto se hace respecto los modos de Floquet,
C manteniendo los dos primeros Indices fijos.
C Producto de una matriz cuadrada (C) por una matriz diagonal
C (D, representada por un vector respecto los modos de Floquet):
C multiplicación GAXPY.
INTEGER NMF,I, J,IND 1_C,IND2_C,IND 1_D,IND2_D 











C M = matrices Medianas ; Diagonal X Cuadrada 
C Producto de una matriz diagonal (D, representada por un vector
C respecto los modos de Floquet) por una cuadrada (C): multi-
C plicacion GAXPY.
C B debe ser inicializada a cero con INIC_CERO_PMMDC.
INTEGER NMF,I,J,K,M,N
COMPLEX* 16 D (l:2 ,1:2,1:21),C (l:2,1:2,1:21,1:21),



















C M = matrices Medianas (1:2,1:2,1:21) ; DD = Diagonal X Diagonal
C Producto de dos matrices diagonales: multiplicación GAXPY.
C La matriz C debe ser inicializada a cero con INIC_CERO_PMMDD
INTEGER NMF,I,J,K,L














C P = matrices Pequeñas(l: 11,1:11); CC = Cuadrada X Cuadrada
C Producto de matrices complejas: multiplicación GAXPY.
C Antes de llamar a esta subrutina hay que inicializar a CERO









































IF (RE_MOD .LE. COTA_P) THEN 
RE=CERO_R 
END IF










C Calculo de las matrices de SCATTERING (S) de una placa de cintas.
INTEGER IA2 
PARAMETER (IA2=21)
INTEGER NMF,A,B ,N,M,I,J,MOD_INC 
REAL*8 K 0 D W
COMPLEX*16 A_MENOS_P(l:21),A_MAS_P(l:21),B_MENOS_PP(l:21), 
& B_MAS_PP(1:21),S 11TE(1 :IA2,1 :IA2),S21TE(1 :IA2,1 :IA2),
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SUBROUTINE CALCULA_A_B_1PL(M0D_INC,A,B,NMF,
& D,W,K_0,N,M,A_MENOS_P,A_MAS_P,B_MENOS_PP,B_MAS_PP)
C Calculo de los vectores A_MENOS_P,A_MAS_P,B_MENOS_PP,



















C C-lculo de los coeficientes "a[i]" de una placa de cintas.
C "Coseno"-Galerlán CON "edge condition".
C Modo tipo-E.
C N = Numero de funciones base.
INTEGER IA,IB,N_A,N_A_MENOS,M,VAR_BARRIDO 
REAL*8 PI,CERO,UNO 









COMPLEX* 16 CTE_V, JOTA, SUMA_Z_TE, EFE
COMPLEX* 161( 1 :IB), V(1 :IB) ,Z( 1:1 A, 1 :IA) ,Z__C ALC( 1 :IA, 1 :IA)
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EXTERNAL MMBSJ1,SUMA_Z_TE,CALC_A_MEN0S_P,EFE
C Paso al Sistema Internacional y calculo de constantes
N_A=NUM_MODOS
JOTA=DCMPLX(CERO,UNO)



















WRITE(99,*)'= ERROR EN CALCULA_TE (TE) = InversiÜn matriz Z_TE 





C Olculo de A_MAS_P y A_MENOS_P 
MODO=A





DO INDICE= 1 ,NMF
IF (MODO.EQ.MOD_INC) THEN 


















ARG1=((2.0*PI)/D)*M + (PI/W)*N 
AUX 1 =MMB S J1 (ARG1 *H,IER)
IF aER.EQ.129) THEN
WRITE(99,*) -  ERROR EN EFE auxl (TE) = Calculo función de Bessel 
& de orden 1 (MMBSJ1); IER= \IER 
ENDIF
AUX 1 =AUX 1/ARG1
ARG2=((2.0*PI)/D)*M - (P1/W)*N 
AUX2=MMBS J1 (ARG2*H,IER)
IF (IER.EQ.129) THEN
WRiTE(99,*)’= ERROR EN EFE aux2 (TE) = Calculo función de Bessel 
& de orden 1 (MMBSJ1); IER= ’,IER 
END IF
AUX2=AUX2/ARG2
























COMPLEX* 16 SUM A_Z_TE, AUX1 ,AUX2,AUX3,EFE,KZ_0(-200:200) 
INTEGER I,J,INDICE,IER,NUM_MODOS










































C Calculo de los coeficientes "b[i]" de una placa de cintas.
C "Chebyshev"-Galerkin CON "edge condition".
C Modo tipo-H.
C N = N'mero de funciones base.








REAL* 8 W D
REAL*8 K,EPSILON_0,MU_0,IND_REF,C_LUZ,DOS_PI 




COMPLEX* 16 CTE_V,SUMA_Z_TH2 
COMPLEX* 16 V_PRUEBA(1 :IB),KZ_0(-200:200)
COMPLEX* 161(1 :IB), V(1 :IB),Z( 1 :IA, 1 :IA),Z_CALC(1 :IA, 1 :IA) 
















C Copia de Z
88













WRTTE(99,*)’= ERROR EN CALCULA_TH (TH) = Inversión matriz Z_TH 





C C-lculo de B_MAS_PP y B_MENOS_PP 
MODO=A






DO INDICE= 1 ,NMF
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IF (IER.NE.O) THEN
WRrrE(99,*)'= ERROR EN CALC_BESSEL (TH) = Calculo 





































DO INDICE=-NUM_MODOS ,NUM_MODOS, 1 
AUX1=DCONJG(KZ_0(INDICE))/(K**2-(KY_0(INDICE))**2)
AUX2=B ES S EL(INDICE,I)
9 0
prog. de EPICPUD de cinías+dieléclrico GIRPL1
AUX3=BESSEL(INDICE,J)
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EXTERNAL K_Y 
AUX_K_Y=K_ Y (K Y_IN C, D ,N)
BETA=CDSQRT(DCMPLX((K**2)-(K_X**2)-(AUX_K_Y**2)))







& TECT AFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB,
& TECTAFI_FASE,RADF_DB,RADF_FASE,NMF)
C En esta subrutina se ABREN los Ficheros de Salida y Error,
C dándoles un Nombre y asignándoles una Unidad.
C C=Coeficiente de Campo ; P=Potencia ; F=Fase
C L=Lineal ; D=dB ; G=Grados
INTEGER TETH_COEF_LIN,TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB,
& TETH FASE
& t e c t á f i_p ó t _l in ,t e c t a f i_p o t _d b ,t e c t a f i_f a s e ,
& RADF_DB,RADF_FASE,I,NMF,AUX,AUX2
OPEN (UNIT = 1, ST ATU S='NE W' ,FILE='CON S_POT_TETH.DAT') 
OPEN(UNIT=99,STATUS='NEW,,FILE='ERRORES.DAT')
IF (TETH_POT_LIN.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I
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ENDDO
ELSE
IF (TETH_FASE.EQ. 1) THEN 
DO 1=1, NMF 
AUX=48+I
OPEN(UNIT=31 +I,ST ATU S='NEW,,FILE='TETH_FG7/CH AR( AUX)) 
ENDDO 
END IF
IF (TETH_COEF_LIN.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I




IF (TECTAFI_POT_LIN.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I











IF (TECTAFI_FASE.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I
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prog. de EPICPUD de cintas+dieléctrico GIRPLl
SUBROUTINE CERRARJTCH_SALERR(TETH_COEF_LIN,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB,TETH_FASE,
& TECT AFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB,
& TECTAFI_FASE,RADF_DB,RADF_FASE,NMF)
C En esta subrutina se CIERRAN los Ficheros de Salida y Error.






IF (TETH_COEF_LIN.EQ. 1) THEN 
CLOSE(8)
END IF






























IF (RADF_DB.EQ.l) THEN 
DO 1=1,NMF
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& TETH_FAS E,TECT AFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB,
& TECTAFI_FASE,R ADF_DB ,RADF_FAS E)
C Las entradas deben entrar en unidades del Sistema Internacional
C excepto los ángulos que entran en grados.
C BARRIDO(l)=FRECUENCIA ; BARRIDO(2)=TECTA ; BARRIDO(3)=FI
INTEGER UNIDAD,INIC,FINAL,VAR_BARRIDO,NE,I,A,B,N,M,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_F AS E,
























?P.3.- Programas de giradores de polarización

progr. girador de polarización GIRPL2
PROGRAM GERPL2
C Este programa calcula los coeficientes de transmisión, de reflexión, la diferencia
C de fase y la relación axial del sistema GIRADOR DE POLARIZACION
C multietapa compuesto por NE EPICPUD de cintas+dielectrico en cascada
C giradas entre si.
C EN ESTE PROGRAMA LOS MODOS DE FLOQUET SE UTILIZAN PARA
C CALCULAR LA ESTRUCTURA REJILLA+DIELECTRICO, SIN
C UTILIZARSE EN LA ESTRUCTURA MULTICAPA TOTAL.
C PARA LA ESTRUCTURA MULTICAPA TOTAL SOLAMENTE SE
C UTILIZA EL MODO DE ORDEN CERO (Método de las Matrices de Transmi-
C sion Generalizadas MODIFICADO).
C Tras muchos intentos, "llega" hasta el calculo de coeficientes de reflexion(
C (en el sistema 0) y transmisión (en el sistema NE):
C - en modos tipo-E, tipo-H
C - en componentes TECTA, FI
C y la relación axial (RA) y diferencia de fase (DF) entre componentes
C esféricas (en el sistema 0).
C Los vectores incidentes valen (1.0,0.0) (en el sistema de referencia 0)
C para el modo considerado, sea tipo-E o tipo-H,(uno solamente)
C y 0 para TODOS los demas. Se considera SOLO la incidencia ONDA PLANA.
C El programa debe ser compilado con la opcion G_FLOATTNG, y linkado
C por tanto con MIDLUVZEFGOB_IMSL.OBJ.
C Comenzamos a "GIRAR". Las entradas se dan en el sistema de refe-
C renda 0 y las salidas en el de la ultima etapa(NE); por tanto,
C NO se realiza el cambio de sistema de la etapa NE al sistema 0.
C Las entradas se hacen con el programa GIRPLJENTR.
C Es una modificación de GIR_PRU20, por lo que SOLAMENTE se pueden
C girar las etapas con A=B=0, aunque hayan modos de Floquet que NO
C están en corte.
C Declaración de variables
C Numero máximo de etapas: 12








& TECTAFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB ,TECTAFI_FAS E,





























C_LUZ=1 .ODO/DS QRT (EPSILON_0*MU_0)
C Lectura de datos: Asignar ($ASSIGN) externamente al CANAL 7 el
C Fichero de Entrada (creado con GIRPL_ENTR).
UNID_EXT=7
CALL LEE_DE_FICHERO(UNID_EXT, BARRIDO, INICIAL, FINAL, PASO, 
& VAR_BARRIDO, ESPESOR, EPSILON_R,W,D,NE,
& L_ES P AC, ALF A_GIRO ,a_rd,b_rd,N,M ,TETH_COEF_LIN,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_FAS E,TECTAFI_POT_LIN,
& TECT AFI_POT_DB ,TECT AFI_FASE,
& RADF_DB ,RADF_FASE)
C Calculo de algunas constantes.
IF (M.GT.200) THEN
WRrrE(99,*)' ERROR EN LOS DATOS DE ENTRADA= M 
& (Numero de modos de Floquet para la suma de la









WRTrE(99,*)1 ERROR EN LOS DATOS DE ENTRADA=
& NMF mayor que 2 1 1
STOP 
ENDIF












progr. girador de polarización GIRPL2
omop=l
omop_rd=orden_modo_onda_plana(a_rd,b_rd)
IF ((TETH_COEF_LIN.EQ. 1).0R.(TETH_P0T_LIN.EQ. 1).0R.





















C Programa Principal (Barrido).
DO INDICE=INICI AL,FINAL, 1






BARRIDO(VAR_BARRIDO)=BARRIDO(VAR_BARRIDO) + PASO 
ENDDO
C Cerrar Ficheros de Salida y Error.
CALL CERRAR_FICH_SALERR(TETH_COEF_LIN,TETH_POT_LIN,
& TETH_POT_DB,TETH_FASE,TECTAFI_POT_LIN,
& TECTAFI_POT_DBíTECTAFI_F ASE,RADF_DB,RADF_F ASE,NMF)










progr. girador de polarización GIRPL2
SUBROUTINE GIRADOR(BARRIDO) 












& ALF A_REL, AUX_K0_S EN_TECT AO, AUX_KY_INC_0,
& AUX_DOS_PI_DIV_D,KX_INC_0,AUX_KY_0,AUX_KY_D,















& S ll( l:4 2 ,1:42),S21(l:42,1:42),S21X(1:42),










& SETAPATE11(1:21,1:21), SETAPATE 12(1:21,1:21),
& SETAPATE21(1:21,1:21),SETAPATE22(1:21,1:21),

















































Calculo de KX_INC_0,KY_INC_0,KZ_0 (En el sistema de referencia 0).
AUX_K0_SEN_TECTA0=K_0*DSIND(TECTA_0)

















Calculo de KX_INC_D,KY_INC_D,KZ_D (En el sistema de referencia 0).
AUX_KD_S ENJTECTAD=K_DIE*DS IND (TECTA_DIE) 









Calculo de T[num_placa][TE,TH][i,j] ( y de S[TE,TH][i,j]).
DO INDICE=1,NE
C Calculo de KX_0,KY_0,KZ_0[j].






C Calculo de KX_D,KY_D,KZ_D<j>.








C Calculo de la matriz T de la PLACA DE CINTAS.
CALL CALC_T_PL(nmf_rd,a_rd,b_rd,
& K_0,D,W,N,M,TPLTE,TPLTH)
C Calculo de la matriz T de la DES ADAPTACION: AIRE-DIELECTRICO
CALL CALC_T_INTERFASE_AD(a_rd,b_rd,nmf_rd,EPSILON_0,
& e p s il o n _d ie ,m u _o,d ,o m e g a ,k _o,k _d ie ;t a d t e ,t a d t h )
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CALL CALC_T_PROPAG_D(nmf_rd,D,K_DIE,ESPESOR,TDIE)
C Calculo de la matriz T de la DES ADAPTACION: DIELECTRICO-AIRE
CALL CALC_T_INTERFASE_DA(a_rd,b_rd,nmf_rd,EPSILON_DIE,
& EPSILON_0,MU_0,D,OMEGA,K_DIE,K_0,TDATE,TDATH)
C Calculo de la matriz T de la PROPAGACION en el AIRE hasta la
C siguiente placa.
cc CALL CALC_T_PROPAG_A(a_rd,b_rd,nmf_rd,D,K_0, 
cc & L_ESPAC(INDICE),TAIR)
C ===================================================
C Multiplicación de las matrices para el calculo de T de una placa
C sin tener en cuenta la matriz del AIRE (llamadas TETAPATE,TETAPATH).
Modo TE:
CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd, AUX_DIAG 1)




CALL PM_M_DD(nmf_rd, AUX_DIAG2,T ADTE, AUX_DIAG3)
CALL INIC_CERO_PMMDC(nmf_rd,TETAPATE)
CALL PM_M_DC(nmf_rd,AUX_DIAG3,TPLTE,TETAP ATE)
CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd, AUX_DIAG 1)





c Se calcula la matriz S correspondiente a TETAPATE:
do ql=l,nm f_rd 
do q2=l,nmf_rd
tetapate 11 (q 1 ,q2)=tetapate( 1,1 ,q 1 ,q2) 
tetapate 12(ql ,q2)=tetapate(l ,2,q 1 ,q2) 
tetapate21 (ql ,q2)=tetapate(2,1 ,q 1 ,q2) 
tetapate22(ql ,q2)=tetapate(2,2,ql ,q2) 
enddo 
end do
do ql=l,nm f_rd 
do q2=l,nmf_rd
tetapate22_c(ql ,q2)=tetapate22(ql ,q2) 
if (ql.eq.q2) then 
tetapate22_i(ql ,q2)= 1 .ODO 
else









write(99,*)rERROR EN EL CALCULO DE TETAPATE22JNVERSA =
& Inversión matriz (LEQ2C); IER=' JER
endif





C Calculo de SETAPATE21.
CALL INIC_CERO_PMTINCCP(nmf_rd,M 1_TI) 
CALLPM_TIN_CCP(nmf_rd,TETAPATE12,,rETAPATE22_I,Ml_TI) 
CALL INIC_CERO_PMTINCCP(nmf_rd>í2_TI)
CALL PM_TIN_CCP(nmf_rd,M 1_TI,TETAP ATE21 ,M2_TI)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_TIN(nmf_rd,M2_TI)
CALL S UM A_MATRIZ_TIN(nmf_rd,TET APATE11 ,M2_TI,SETAPATE21)










c Extraemos los elementos del modo de orden 0:
S_ET_TE(1,1)=SETAPATE1 l(omop_rd,omop_rd)
S_ET_TE(1,2)=SETAPATE 12(omop_rd,omop_rd)
S_ET_TE(2,1 )=SETAP ATE21 (omop_rd,omop_rd) 
S_ET_TE(2,2)=SETAPATE22(omop_rd,omop_rd)
c Calculamos la matriz T_ET_TE:
T_ET_TE(1,1)=S_ET_TE(1,2)- 




c Multiplicamos por la "matriz del aire":
aux_aire=j ota*kz_0(0) * l_esp ac (Índice)
1 0 3
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exp_mas=cdexp(aux_aire)
exp_menos=cdexp(-aux_aire)
TETAP ATE( 1,1,1, 1)=T_ET_TE(1,1)*EXP_MEN0S 
TETAP ATE( 1,2,1,1 )=T_ET_TE( 1,2) *EXP_MENOS 
TETAP ATE(2,1,1,1 )=T_ET_TE(2,1) *EXP_M AS 
TETAPATE(2,2,1,1)=T_ET_TE(2,2)*EXP_MAS
C Modo TH:
cc CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd,AUX_DIAG 1)
cc CALL PM_M_DD(nmf_rd,TAIR,TD ATH, AUX_DIAG 1)
cc CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd,AUX_DIAG2)





cc CALL PM_M_DC(nmf_rd, AUX_DI AG3 ,TPLTH,TETAP ATH)
CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd, AUX_DIAG 1)
CALL PM_M_DD(nmf_rd,TD ATH,TDIE, AUX_DIAG 1)
CALL INIC_CERO_PMMDD(nmf_rd,AUX_DIAG2)
CALL PM_M_DD(nmf_rd, AUX_DIAG1 ,TADTH, AUX_DIAG2)
CALL INIC_CERO_PMMDC(nmf_rd,TETAPATH)
CALL PM_M_DC(nmf_rd,AUX_DIAG2,TPLTH,TETAP ATH)
c Se calcula la matriz S correspondiente e TETAP ATH:
do ql=l,nmf_rd 
do q2=l,nmf_rd 
tetapath 11 (ql ,q2)=tetapath(l, 1 ,ql ,q2) 
tetapathl2(ql,q2)=tetapath(l,2,ql,q2) 
tetapath21 (ql ,q2)=tetapath(2, l,q l ,q2) 





tetapath22_c(ql ,q2)=tetapath22(ql ,q2) 
if (ql.eq.q2) then 






cali leq2c (tetapath22_c,nmf_rd,21 ,tetapath22_i,nmf_rd,21,0,
& wa_th,wk_th,ier)
if (ier.ne.O) then
write(99,*)ERROR EN EL CALCULO DE TETAPATH22_INVERS A = 
& Inversión matriz (LEQ2C); IER= ',IER
end if
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c Calculo de SETAPATH11.
CALL INIC_CERO_PMTINCCP(nmf_rd,SETAPATHl 1)
CALL PM_TIN_CCP(nmf_rd,TETAP ATH22_I,TETAP ATH21,
& SETAPATH11)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_TIN(nmf_rd,SETAPATHl 1)
C Calculo de SETAPATH21.
CALL IMC_CERO_PMTINCCP(nmf_rdJVIl_TI)
CALL PM_TEN_CCP(nmf_rd,TETAP ATH12,TETAP ATH22_I^M1_TT) 
CALL INIC_CERO_PMTINCCP(nmf_rd,M2_TI)
CALL PM_TIN_CCP(nmf_rdvM 1_TT,TETAP ATH21 ,M2_TI)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_TIN(nmf_rdrM2_TI)
CALL SUMA_MATRIZ_TIN(nmf_rd,TETAPATHll^M2_TI,SETAPATH21)
C Calculo de SETAPATH12.
DO ql=l,nm f_rd 








c Extraemos los elementos del modo de orden 0:




c Calculamos la matriz T_ET_TH:
T_ET_TH( 1,1 )=S_ET_TH(2,1 )- 
& ((S_ET_TH(2,2)*S_ET_TH(1,1))/S_ET_TH( 1,2))
T_ET_TH( 1,2)=S_ET_TH(2,2)/S_ET_TH( 1,2)
T_ET_TH(2,1 )=-S_ET_TH( 1,1 )/S_ET_TH( 1,2)
T_ET_TH(2,2)=1.0D0/S_ET_TH(1,2)
c Multiplicamos por la "matriz del aire":
TETAP ATH(1,1,1,1)=T_ET_TH(1, l)*EXP_MENOS 




C Calculo de las matrices A[etapa,I,J,M,N].
ETAPA_ANT=INDICE-1
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CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF, INDICE, 1,3, ELEM_A,TENSOR_A)
CALL PM_P_CD(NMF,1,2,1,2,TETAPATE,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENS OR_A(NMF,INDICE, 1,4,ELEM_A,TENS OR_A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,1,2,1 ,TET APATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF, INDICE, 2,1,ELEM_A,TENSOR.A)
CALL PM_P_CD(NMF, 1,1,2,2,TET APATH,TM_AUX,ELEM_A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,2,2,ELEM_A,TENSOR_A)












CALL PM_P_CD(NMF,2,1,2,1,TETAP ATH ,TM_AUX,ELEM_A)





CALL PM_P_CD (NMF,2,2,2,2 ,TET AP ATH ,TM_AUX,ELEM_ A)
CALL CONSTR_TENSOR_A(NMF,INDICE,4,4,ELEM_A,TENSOR_A)













C Producto de matrices A(i).




CALL CONSTR_TENS OR_Al 3(NMF,TM_AUX2,TENS OR_A)
CALL INIC_CERO_PMGCC(NMF,-1 ,TENS OR_A)
CALL PM_G_CC(NMF, 13,NE,-1 ,TENS OR_A)
IF (NE.GE.2) THEN 







C Calculo de S11,S12,S21,S22 del sistema total
CALL CALC_S_SISTEMA_TOTAL(NMF,NMF_POR_2,TENSOR_A,
& S11,S21)
Calculo de los coeficientes de reflexión y transmisión a 
partir de S 11, S21: en Amplitud, en Fase, en Relación Axial, 
en Diferencia de Fase.
CALL COEFICIENTES JIEJTH(A,B,NMF,OMOP,D,K_0,
& OMEGA,Sll,S21)
CALL CALC_S 11_S21_X_Y(A,B,NMF,NMF_POR_2,OMOP,EPSILON_0, 
& BE,D,K_0,S11,S21,S11X,S21Y,S11Y,S21X)
C CALL C0EFICIENTES_X_Y(A,B,NMF,S11X,S21X,S11Y,S21Y)
IF (EJECUTA_TECTAFI) THEN 
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C Calculo de la Relación Axial y Diferencia de Fase para
C la señal Transmitida (siendo la incidente la ONDA PLANA)















EXTERN A L  CALC_E_Z,FASE









C Calculo de la componente Z de los campos y transformación al
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C Calculo de la Relación Axial (RA) y la Diferencia de Fase (DF).
RAX_0 (I)=CD AB S (S 21 X_TECT A_0(I)/S 21 X_FI_0 (I)) 
DFX_0(I)=FASE(S21X_TECTA_0(I))-FASE(S21X_FI_0(I))
CALL NORMALIZA_ANGULOS(DFX_0(I))
RA Y_0(I)=CD AB S (S 21 Y_TECTA_0(I)/S 21 Y_FI_0(I)) 
DFY_0(I)=FASE(S21 Y_TECT A_0(I))-FAS E(S21 Y_FI_0(I))
CALL NORMALIZA_ANGULOS(DFY_0(I))
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SUBROUTINE S ALID A_D ATO_2(UNID AD,D ATO 1 ,D AT02)
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C Esta subrutina normaliza ángulos al intervalo:-180,180
REAL* 8 ANGULO
IF ((DABS(ANGULO)).GT. 180.0) THEN 
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SUBROUTINE TRANS_CART_A_ESFER(TECTA,FI,E_X,E_Y,E_Z,
& E_R,E_TECTA,E_FI)
C Esta subrutina transforma las coordenadas cartesianas 
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SUBROUTINE CALC_S1 l_S21_X_Y(A,B^MF,NMF_POR_2,OMOP, 
& EPSILON_0,BE,D,K,S 11.S21.S 11X,S21X,S11Y,S21 Y)
C Esta subrutina calcula los vectores S1IX, S21X, S11 Y, S21Y que son
C los coeficientes correspondientes a la incidencia ONDA PLANA en
C cartesianas. S1IX, S21X son los coeficienes para incidencia ONDA-X




& S21_XY(1:42,1:42),S 11X(1:42),S21X(1:42),S 11 Y(1:42),
& S21Y(1:42),AUX11(1:42,1:42),AUX21(1:42,1:42),
& U_T_0(1:42,1:42),UI_T_0(1:42,1:42),U_T_NE(1:42,1:42)




CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,U_T_0,S 11 ,AUX11)
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,S 11_XY)





C Extraer los vectores correspondientes a incidencia de ONDA PLANA.
DO INDICE=1 ,NMF_POR_2 
S11X(INDICE)=S 11_XY (INDICE,OMOP)
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SUBROUTINE COEFICIENTES_X_Y(A,B,NMF,S 11X,S21X,S 11 Y.S21 Y)
C Calculo de los Coeficientes X,Y de Reflexión y Transmisión del
C sistema total a partir de S1IX, S21X, S11 Y, S21Y suponiendo que
C incide una onda plana linealmente polarizada en las direcciones X
C (ONDA-X), Y (ONDA-Y) del sistema cartesiano 0.
C Entradas y Reflejadas: en el sistema 0.
C Transmitidas: en el sistema NE.
INTEGER NMF,A,B,INDICE,MODO




& POT_REFX_X( 1:21) ,POT_REFX_Y (1:21 ),POT_REFY_X( 1:21),







«fe ACOPLO_TRANSX( 1:21), ACOPLO_TRANS Y(1:21)
COMPLEX* 16 INV_KZ_INC,KZ_INC_CUADR,KZ_MODO_CUADR,
«fe INV_KZ_MODO,
«fe KZ_INC_MODO_CU ADR,INV_KZ_INC_M OD O,
«fe KZ_0(-200:200),S 11X(1:42),S 11Y (1:42),S21X(1:42),
«fe S21Y(l:42),KZ_INC_0(-200:200)
COMMON /KX_KY/KX_0,KY_0 
COMMON /KX_K Y_IN C/KX_IN C_0, K Y_IN C_0 
COMMON /KZ_0/KZ_0 
COMMON/KZ_INC_0/KZ_INC_0
C Calcular los coeficientes de REFLEXION y TRANSMISION (ganancias)
C en CARTESIANAS.
C Potencias Incidentes (Amplitud Campos EX_X, EY_Y =1.0):
KZ_INC_CU AD R=KZ_INC_0 (0) * * 2 
INV_KZ_INC=1. 0D0/KZ_IN C_0 (0)
POT_INCX_X=((KX_INC_0**2)+KZ_INC_CUADR)*INV_KZ_INC
POT_INCY_Y=(((KY_INC_0(0))**2)+KZ_INC_CUADR)*INV_KZ_INC























progr. girador de polarización GIRPL2
AUX_ACOPLO_REF=KX_INC_0*KY_INC_0(MODO)
POTJREFX_X(INDICE)=AUX_REF_X*((CDABS(S 11X(INDICE)))**2) 





POT_REFY_X(INDICE)=AUX_REF_X*((CD ABS (S11Y(INDICE)))**2) 




















POT_TRANS Y_Y (INDICE)=AUX_TRANS_Y*((CD ABS (S11X( 
INDICE+NMF))) * *2)
ACOPLO_TRANS Y (INDICE)=AUX_ACOPLO_TRANS *DREAL(
(S21Y (INDICE)*(DC0NJG(S21 Y(INDICE+NMF))))+ 
((DCONJG(S21Y(INDICE)))*S21Y(INDICE+NMF)))
M ODOM ODOfl 
ENDDO
C Calcular los COEFICIENTES de las AMPLITUDES.













TY_Y (INDICE)=POT_TRANS Y_Y (INDICE)/POT_INCY_Y
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C Transformar a ESFERICAS S1IX, S21X, S11 Y, S21Y calculando la compo-







S11 Y_Z(I)=CALC_E_Z(S 11 Y(I),S 1 lYa+NMF),KX_INC_0,
& KY_INC_0(MODO),KZ_INC_0(MODO))




FI_MODO_0 (I)=D ATAN2D (KY_IN C_0(MOD O) ,KX_INC_0) 
FI_MODO_NE(I)=DATAN2D(KY_0(MODO)rKX_0(MODO))
CALLTRANS_CART_A_ESFER(TECTA_MODO_INC(I),FI_MODO_0(I), 
& S11X(I),S 11X(I+NMF),S 11X_Z(I),





& S11 Y(I),S 11 Y(I+NMF),S 11 Y_Z(I),






C Calcular los coeficientes de REFLEXION y TRANSMISION (ganancias)
C en ESFERICAS.
C Potencias Incidentes (Amplitud Campos EX_X, EY_Y = 1.0):






C Potencias Reflejadas y Transmitidas:
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POT_TRAÑS Y_FI(INDICE)=KZ_RE* ((CD AB S (S 21 Y_FI(INDICE))) * *2)









TY_TECTA(INDICE)=POT_TRANS Y_TECT A(INDICE)/POT_INCY_Y 
TY_FI(INDICE)=POT_TRANSY_FI(INDICE)/POT_INCY_Y
C Guardar los datos en Ficheros:

















IF (TECTAFI_FASE.EQ. 1) THEN
CALL SALIDA_DATO_8(64+INDICE,FASE(S 11X_TECTA(INDICE)),
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progr. girador de polarización GIRPL2
& FASE(S 11X_FI(INDICE)),FASE(S 11 Y_TECTA(INDICE)),












































































C Se calculan los Coeficientes de Reflexión y Transmisión para
C los modos TIPO-E, TTPO-H.
C Entradas y Reflejadas: en el sistema de referencia 0
C Transmitidas: en el sistema de referencia de la ultima etapa (NE)
C Para verificar la conservación de la potencia total:
C (pot. reflejada + pot. transmitida )/pot. incidente =1.0 en dos
C casos: incide modo tipo-E, incide modo tipo-H.
LOGICAL EJECUTA_TETH



























CTE_POT_TH= 1 .ODO/(OMEG A*MU_0 * (EPS ELON_0 * *2))
MODO=0
C -----> Incide el modo 0 (ONDA PLANA).
INDICE=OMOP
C---------------------> Incide el modo 0 (ONDA PLANA).
CC DO INDICE=1,NMF —> :Para que incidan todos los modos.
CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO,C_0_P,CERO_C,
& D ,K_0 ,POT_INCTE_TE,POT_IN CTE_TH)




CC IF ((POT_INCTE_TE.NE.O.O).AND.(POT_INCTH_TH.NE.O.O)) THEN
M 0D02=A 
DO 1=1,NMF
CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO2,S 11 a,INDICE),








CALL FACTOR_POTENCIA_MODO_0(MODO2,S 11 (T,INDICE+NMF), 



















































IF ((TETH_FASE.EQ. 1).AND.(TETH_COEF_LIN.EQ. 1)) THEN 
CALL S ALID A_D ATO_l 6(31 +1,
CDABS(S 11(1,INDICE)),FASE(S 11(1,INDICE)),
CDABS (SI 1 (I+NMF,INDICE)),FASE(S 11 (I+NMF,INDICE)), 






CD ABS (S21 (I+NMF,INDICE+NMF)),
FASE(S21(I+NMF, INDICE+NMF)))
ELSE
IF (TETHJFASE.EQ.l) THEN 
CALL SALIDA_DAT0_8(31+I,FASE(S11(I,INDICE)),
FASE (S11 (I+NMF,INDICE)),FASE(S 11 (I,INDICE+NMF)), 




IF (TETH_COEF_LIN.EQ. 1) THEN 
CALL SALIDA_DAT0_8(31+I,CDABS(S11(1,INDICE)),
CD AB S (S11 (I+NMF,INDICE)),CD ABS (S11 (I,INDICE+NMF)), 
CDABS(S11(I+NMF,INDICE+NMF)),CDABS(S21(I,INDICE)), 




M 0D 02=M 0D 02+1 
END DO































CC MODO=MODO+l —> :Para que incidan todos los modos.




C Esta función calcula la Fase en grados de un numero complejo.
REAL*8 FASE,CERO_R,IM,RE 















C Esta subrutina calcula el FACTOR de potencia asociado a cada
C modo de Floquet tipo-E, tipo-H. La potencia se calcula multiplican-
C do dicho FACTOR por una constante que depende de la frecuencia y es








AUX_A_TE=(CD AB S (A_TE)) * *2 











C Esta subrutina calcula el FACTOR de potencia asociado a cada
C modo de Floquet tipo-E, tipo-H. La potencia se calcula multiplican-
C do dicho FACTOR por una constante que depende de la frecuencia y es






COMM ON/KX_K Y/KX_0 ,K Y_0 
COMMON /KZ_0/KZ_0
AUX_A_TE=(CDABS(A_TE))**2 
AUX_A_TH=(CD ABS (A_TH))* *2
AUX_K=(K**2)-((KY_0(MODO))**2)
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C Obtención de las matrices T il,T  12,T21 ,T22 del sistema total




INTEGER NMF,I,JJJOB ,IER,NMF_POR_2 
REAL*8 WK(l:IA),ipvt
COMPLEX*16TENSOR_A(-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21),T11(1:IA,1:IA),
& T 12( 1 :IA, 1 :IA) ,T21 (1 :IA, 1 :IA) ,T22( 1 :IA, 1 :IA),det,
& T22_INV (1 :IA, 1 :IA),WA(1:1848),T22_C ALC( 1 :IA, 1 :IA),
& S11(1:IA,1:IA),S12(1:IA,1:IA),S21(1:IA,1:IA),
& S22(1:IA,1:IA),M1(1:IA,1:IA),M2(1:IA,1:IA)
C Obtención de Til,T12,T21,T22
DO 1=1,NMF 
DO J=1,NMF 
TI 1(1, J)=TENSOR_A(-l, 1,1,1, J)
T i l  (I+NMF, J)=TENS OR_A(-1,2,1,1,J)
TI 1 (I, J+NMF)=TENS OR_A(-1,1,2,1 J)
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T i l  (I+NMF ,J+NMF)=TENSOR_A(-1,2,2,1, J)
T12(I,J)=TENS0R_A(-1,1,3,1, J)
T12(I+NMF,J)=TENS0R_A(-1,2,3 J J )  
T12(I,J+NMF)=TENSOR_A(-l,l,4,I,J)
T 12 (I+NMF J+NMF)=TEN S 0R_ A(-1,2,4,1, J)
T21 (I, J)=TENS OR_A(-1,3,1,I,J)
T21 (I+NMF, J)=TENS 0R_ A(-1,4,1,1, J)
T21 (I, J+NMF)=TENS 0R_ A(-1,3,2,1, J)
T21 (I+NMF, J+NMF)=TENS OR_A(-1,4,2,1, J)
T22(I,J)=TENSOR_A(-l,3,3,I,J)
T22(I+NMF,J)=TENSOR_A(-l,4,3,I,J)
T22(I, J+NMF)=TENS 0R_ A(-1,3,4,1, J)
T22(I+NMF, J+NMF)=TEN S 0R_ A(-1,4,4,1, J)
END DO 
END DO
C Calculo de T22 inversa (T22_INV)
DO 1= 1 ,NMF_POR_2 
DO J= 1 ,NMF_POR_2 
T22_CALC(I,J)=T22(I,J)
IF (I.EQ.J) THEN
T22_INV (I, J)=UNO_C 
ELSE

















WRITE(99,*)'ERROR EN CALC_S_SISTEMA_TOTAL = Inversión matriz 
& T22 (LEQ2C) ; IER = ’,IER
END IF
C ObtenidaT22_INV se calculan: S i l ,  S12, S21, S22.
C Calculo de S i l .
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2,S 11)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,T22_INV,T21,S í  1)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_F(NMF_POR_2,S 11)
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C Calculo de S21.
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2 JM1)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,T12,T22_INV,M 1) 
CALL INIC_CERO_PMFCC(NMF_POR_2 >12)
CALL PM_F_CC(NMF_POR_2,M 1 ,T21 ,M2)
CALL CAMBIA_SIGNO_MATRIZ_F(NMF_POR_2vM2) 
CALL SUMA_MATRIZ_F(NMF_POR_2,Tl 1,M2,S21)
C Calculo de S12.
DO I=l,NMF_POR_2 
DO J=1 ,NMF_POR_2
S12(1, J)=T22_INV (I, J)
END DO 
END DO






C Esta subrutina suma dos matrices F (Final): C = A + B
INTEGER NMF_PORJDOS,IJ 
COMPLEX*16A(l:42,1:42)3(1:42,1:42),C(l:42,1:42)
DO 1= 1 ,NMF_POR_DOS 
DO J=l,NMF_POR_DOS 






C Esta subrutina cambia el signo a todos los elementos de una
C matriz F (Final).
INTEGER NMF_POR_DOS ,1,J 
COMPLEX*16 A(l:42,l:42)
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SUBROUTINE CONSTR_TENS OR_A 13 (NMF,TM_AUX, A)
C Se constraye el elemento 13 del TENSOR_A que hace el cambio de base













A( 13,4,1 ,M ,N)=CERO_C 
A(13,4,2,M,N)=CERO_C
IF (M.EQ.N) THEN 
A(13,1,1,M,N)=TM_AUX(.1,1,M)
A(13,1,2,M,N)=TM_AUX(1,2,M)









































G = matrices Grandes ; Cuadrada X Cuadrada 
Producto de matrices : algoritmo GAXPY.
C debe ser inicializada a cero con la subrutina:
INIC_CEROJPMGCC 






















INTEGER NMF,ETAPA,IND 1_A,IND2_A,I,J '
COMPLEX*16B(l:21,1:21),A(-2:13,1:4,1:4,1:21,1:21)
1 3 0
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SUBROUTINE CALC_TM 12_ROT(NMF,A,B,D,ALFA,K_0,
& CTE_TM 12_ROT,TM)
C Calculo de la matriz TM12 que permite el paso de un sistema
C de referencia a otro girado un cierto -ngulo.
C Los elementos TM12[I,J,n] con I,J fijos son matrices diagonales
C (respecto los modos de Floquet) por lo que se representan
C como vectores.
INTEGER NMF,A,B,INDICE,MODO
RE AL * 8  CTE_TM 12_ROT, ALFA ,K_0,K_CU ADR,





















DIF_1 =K_CU ADR- (KY_1 * *2)
DIF_2=K_CUADR-(KY_2**2)
PROD_l =KX_1 *KY_1 
PROD_2=KX_2*KY_2 
COC_DIF_12=DIF_l/DIF_2
TM(1,1  ,INDICE)=(PROD_l/DIF_2)*SEN + COC_DIF_12*COS 
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Calculo de la matriz T de DES ADAPTACION entre el medio 1 y 2:
Aire(=l) - Dielectrico(=2).
(Como las matrices T[i,j]D[TE,'ni] son diagonales, se calculan 
como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero 
realmente son MATRICES.)
INTEGER NMF,A,B,INDICE,MODO
REAL* 8  D,K 1 ,K2,MU_0,EPSILON_DIE 1 ,EPSILON_DIE2,OMEGA 






















progr. girador de polarización GIRPL2
IMP_TH1=CALC_IMP_TH_A(MODO,MU_0,D,OMEGA,K1)
IMP_TH2=CALC_IMP_TH_D(INDICE,MU_0,D,OMEGA,K2)


















C Calculo de la matriz T de DES ADAPTACION entre el medio 1 y 2:
C Dielectrico(=l) - Aire(=2).
C (Como las matrices T[i,j]D[TE,TH] son diagonales, se calculan
C como un VECTOR, a fin de ahorrar espacio en memoria, pero
C realmente son MATRICES.)
INTEGER NMF,A,B,INDICE,MODO












DO INDICE= 1 ,NMF
COCEENTE_TE=KZ_D (INDICE)/KZ_0(MODO) 
COaENTE_TH=COCIENTE_TE* (EPS ILON_DIE2/EPSILON_DIE 1)
IMP_TE 1=C ALC_IMP_TE_D(INDICE,EPS DLON_DIE 1 ,D,OMEG A,K1)
IMP_TE2=CALC_IMP_TE_A(MODO,EPSILON_DIE2,D,OMEGA,K2)
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IMP_TH1=CALC_IMP_TH_D(INDICE,MU_0,D,OMEGA,K1) 
IMP_TH2=C ALC_IMP_TH_A(MODO,MU_0 ,D ,OMEG A ,K2)
TDTE( 1,1 ,INDICE)=COCIENTE_TE*((IMP_TE 1 +IMP_TE2)/
& (2.0*IMP_TE2))















C Calculo de la IMPEDANCIA PROPIA del modo TE en el Aire.
COMPLEX* 16 CALC_IMP_TE_A,KZ_0(-200:200)










C Calculo de la IMPEDANCIA PROPIA del modo TE en el Dieléctrico.
COMPLEX* 16 CALC_IMP_TE_D,KZ_D(1:21)











C Calculo de la IMPEDANCIA PROPIA del modo TH en el Aire.
COMPLEX* 16 CALC_IMP_TH_A,KZ_0(-200:200)








FUNCTION CALC_IMP_TH_D (INDICE ,MU_0,D ,OMEG A ,K)
C Calculo de la IMPEDANCIA PROPIA del modo TH en el Dieléctrico.
COMPLEX* 16 CALC_IMP_TH_D,KZ_D(1:21)
















REAL* 8  K_0,D,W 
REAL* 8  WK(1:IB2)
COMPLEX* 16 WA(1:483)
COMPLEX* 16 S11TE(1 :IA2,1 :IA2),S21TE(1 :IA2,1 :IA2),
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S21TH_INV(1 :IA2,1 :IA2),S21TE_CALC(1 :IA2,1 :IA2), 
S21TH_CALC(1:IA2,1:IA2),T11TE(1:IA2,1:IA2), 
T12TE(1:IA2,1 :IA2),T21TE(1 :IA2,1 :IA2),
T22TE(1 :IA2,1 :IA2),T11TH(1 :IA2,1 :IA2),
T12TH( 1 :IA2,1 :IA2),T21TH(1 :IA2,1 :IA2),
T22TH(1 :IA2,1 :IA2),M 1(1 :IA2,1 :IA2),M2(1 :IA2,1 :IA2), 
TPLTE(1:2,1:2,1 :IA2,1 :IA2),TPLTH(1:2,1:2,1 :IA2,1 :IA2)
C Calculo de SI 1TE,S21TE,S11TH,S21TH
CALL CALC_S_1PL(NMF,A,B,
& K_0,D,W,N,M,S 11TE,S21TE,S 11TH,S21TH)




S21TH_C ALC(I, J)=S21TH(I, J)
IF (I.EQ.J) THEN 
S21TE_INV (I, J)=UNO_C 










IF (IER.NE.O) THEN 
WRITE(99,*)'= ERROR EN CALC_T_PL (TE) = InversiUn matriz S21TE 




& IJ OB, W A, WK,IER)
IF (IER.NE.O) THEN 
WRrrE(99,*)'= ERROR EN CALC_T_PL (TH) = Inversión matriz S21TH 
& (LEQ2C) ; IER =’,IER 
ENDIF






CALL PM_P_CC(NMF,M 1 ,S 11TE,M2)
CALL RM_P(NMF,S21TE,M2,T11TE)
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CALL PM_P_CC(NMF,S21TH_INV,S 11TH,M1) 







C Paso a matrices TPLTE , TPLTH.
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DO K = l,ll  
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C M = matrices Medianas ; Diagonal X Cuadrada 
C Producto de una matriz diagonal (D, representada por un vector
C respecto los modos de Floquet) por una cuadrada (C): multi-
C plicacion GAXPY.
C B debe ser inicializada a cero con INIC_CERO_PMMDC.
INTEGER NMF,I,J,K,M,N
COMPLEX*16 D (l:2 ,1:2,1:21),C (l:2,1:2,1:21,1:21),















C M = matrices Medianas (1:2,1:2,1:21) ; DD = Diagonal X Diagonal
C Producto de dos matrices diagonales: multiplicación GAXPY.
C La matriz C debe ser inicializada a cero con INIC_CERO_PMMDD
INTEGER NMF,I,J,K,L
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SUBROUTINE PM_P_CC(NMF,A,B,C)
C P = matrices Pequeñas(l: 11,1:11); CC = Cuadrada X Cuadrada
C Producto de matrices complejas: multiplicación GAXPY.
C Antes de llamar a esta subrutina hay que inicializar a CERO













C SUBROUTINE ACOTA_P(NMF, A)
C
CC ACOTAQON de la matriz A con la COTA fijada.
C
C COMPLEX* 16 A(l:21,l:21)
C INTEGER I,J,NMF
C REAL* 8  COTA_P,RE_MOD,IM_MOD,CERO_R,RE,IM





C RE_MOD=D ABS (RE)
C IM=DIMAG(A(I,J))
C IM_MOD=D ABS (IM)
C IF (RE_MOD.LE.COTA_P) THEN
C RE=CERO_R
C ENDIF









C M M M fflM M ftM M ttM M fflM M ttM ttM fflm M M fflM ttM M m M ttm
SUBROUTINE CALC_S_1PL(NMF,A,B,K_0,D,W,N,M,
& S11TE,S21TE,S 11TH,S21TH)
C Calculo de las matrices de SCATTERING (S) de una placa de cintas.




RFAL* 8  K O D W
COMPLEX* 16 A_MENOS_P(l :21),A_MAS_P(1:21),B_MENOS_PP(l :21), 


















C Calculo de los vectores A_MENOS_P,A_MAS_P,B_MENOS_PP,




REAL* 8  D,W,K_0
REAL* 8  BESSEL(-1000:1000,0:30)
COMPLEX* 16 A_MENOS_P(l:21),A_MAS_P(l:21),B_MENOS_PP(l:21), 








RETURN - - 
END
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SUBROUTINE CALCULAJTE(W,D,K,N,MOD_INC,A,B,NMF,
& NUM_MODOS,Z,A_MENOS_P,A_MAS_P)
C Calculo de los coeficientes "a[i]" de una placa de cintas.
C "Coseno"-Galerkin CON "edge condition".
C Modo tipo-E.
C N = Numero de funciones base.
INTEGER IA,IB,N_A,N_AJVIENOS,M,VARJBARRIDO 
REAL* 8  PI,CERO,UNO 






REAL* 8  W,D,K,MMBSJ1,EPSILON_0,MU_0,DOS_PI,IND_REF,C_LUZ 
REAL* 8  WK(l:IB),KX_0(-200:200),KY_0(-200:200)
COMPLEX* 16 WA(1:960)
COMPLEX* 16 CTE_V,JOTA,SUMA_Z_TE,EFE
COMPLEX* 16 1(1 :IB),V(1 :IB),Z(1 :IA, 1 :IA),Z_CALC(1 :IA, 1 :IA)




C Paso al Sistema Internacional y c-lculo de constantes
N_A=NUM_MODOS
JOTA=DCMPLX(CERO,UNO)
C Calculo del vector V
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CALL LEQ2C(Z_CALC,N,IA,I,M,IB,U0B,WA,WK,IER)
IF (IER.NE.O) THEN
WRrrE(99,*)'= ERROR EN CALCULA_TE (TE) = InversiÜn matriz Z_TE 












DO INDICE= 1 ,NMF
IF (MODO.EQ.MODJNC) THEN 









COMPLEX* 16 EFE, AUX1, AUX2 
INTEGER M,N,IER




ARG 1=((2.0*PI)/D) *M + (PI/W)*N 
AUX1=MMBSJ1(ARG1*H,IER)
IF (IER.EQ. 129) THEN
WRITE(99,*)'= ERROR EN EFE auxl (TE) = C-lculo funcitJn de Bessel 
& de orden 1 (MMBSJ1) ; IER= ',IER 
END IF
AUX 1 =AUX 1/ARG1
ARG2=((2.0*PI)/D)*M - (PVW)*N 
AUX2=MMBS J1 (ARG2*H,IER)
IF (IER.EQ. 129) THEN
WRTTE(99,*)'= ERROR EN EFE aux2 (TE) = C-lculo funciÜn de Bessel 
& de orden 1 (MMBSJ1) ; IER= \IER 
ENDIF
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AUX2=AUX2/ARG2





REAL* 8  PI
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0,IA=30)
INTEGER NUM_MODOS ,L, J,N
REAL* 8  D,K,W,CTE_Z










c m m m m m h m m n m m m m m m tm m ím m m m m n n im m m
FUNCTION SUMA_Z_TE(D,W,K,NUM_MODOS,I,J)
REAL* 8  MMB S J 1 ,K,W, D ,KX_0(-200:200) ,KY_0(-200:200) 
COMPLEX*16 SUMA_Z_TE,AUXl,AUX2,AUX3,EFE,KZ_0(-200:200) 
INTEGER IJ,INDICE,IER,NUM_MODOS








DO INDICE=-NUM_MODOS ,NUM_MODOS, 1 
AUX 1 =(K* *2-(KY_0(INDICE)) **2)/DCONJG(KZ_0(INDICE)) 
AUX2=DCONJG(EFE(D,W, INDICE, J))
AUX3=EFE(D,W,INDICE,I)
SUM A_Z_TE=S UM A_Z_TE+AUX 1 * AUX2* AÜX3 
ENDDO
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COMPLEX* 16 CALC_A_MENOS_P,I(l:IB),JOTA,SUMA,CTE,AUX,EFE, 
& KZ_0(-200:200)



















C Calculo de los coeficientes "b[i]" de una placa de cintas.
C "Chebyshev"-Galerkin CON "edge condition".
C Modo tipo-H.
C N = Numero de funciones base.
INTEGER IA,IB,N_B,N_B_MENOS,M







REAL* 8  W,D
REAL* 8  K,EPSILON_0,MU_0,IND_REF,C_LUZ,DOS_PI 
REAL* 8  AUX_CTE,H 
REAL* 8  WK(1:IB)
REAL* 8  BESSEL(-1000:1000,0:30),KX_0(-200:200),KY_0(-200:200)
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COMPLEX* 16 WA(1:960)
COMPLEX* 16 CTE_V,SUMA_Z_TH2 
COMPLEX* 16 V_PRUEBA(1 :IB),KZ_0(-200:200)
COMPLEX* 161(1 :IB),V(1 :IB),Z(1 :IA,1 :IA),Z_CALC(1 :IA,1 :IA) 





























WRITE(99,*)'= ERROR EN CALCULA.TH (TH) = InversiÜn matriz Z_TH 






























REAL* 8  W,D,CTE,PI,ARG,BESSEL(-1000:1000,0:30),B(l:31)
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0)
CTE=(W/D)*PI




WRITE(99,*)'= ERROR EN CALC_BESSEL (TH) =
Calculo función de Bessel 














REAL* 8  CTE_Z,BESSEL(-1000:1000,0:30),D,W,K













REAL* 8  CERO,PI 
COMPLEX* 16 JOTA
PARAMETER (PI=3.1415926535897932384D0,
«fe CERO=O.ODO, J OT A=(0.0,1.0))
REAL* 8  K,W,D,AUX2,AUX3
REAL* 8  BESSEL(-1000:1000,0:30),KX_0(-200:200),KY_0(-200:200) 





DO INDICE=-NUM_MODOS ,NUM_MODOS, 1 
AUX1=DCONJG(KZ_0(INDICE))/(K**2-(KY_0(INDICE))**2) 
AUX2=B ES S EL(INDICE,I)



















AUX=(JOTA* * (INDICE-1 ))*BES SEL(M,INDICE-1)
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& RADF_DB,RADF_FASE,I,NMF,AUX,AUX2
OPEN (UNIT = 1, ST ATU S='NEW',FILE='CONS_POT_TETH.D AT') 
OPEN(UNIT=99,STATUS='NEW',FILE='ERRORES.DAT')
IF (TETH_POT_LIN.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I


































IF (TECTAFI_POT_LLN.EQ. 1) THEN 
DO 1=1,NMF 
AUX=48+I
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ENDDO
ENDIF























TECT AFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB, 
TECTAFIJFASE,RADF_DB,RADF_FASE,NMF)
C En esta subrutina se CIERRAN los Ficheros de Salida y Error.
INTEGER TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_F ASE,
& TECTAFI_POT_LIN,




IF (TETH_COEF_LIN.EQ. 1) THEN 
CLOSE(8 )
END IF
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ENDDO 
END IF
IF ((TETH_FASE.EQ.l).OR.(TETH_COEF_LIN.EQ. 1)) THEN 
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C SUBROUTINE CALC_MODOS_CORTE(TECTA,FI,D,K,
C & G AMMA_X,M 1 ,M2)
C
C INTEGER M 1 ,M2, AUXJNT





C AUX 1 =DS QRT ((K**2)-(GAMM A_X**2))
C AUX 1=(AUX 1 *D)/(2.0*PI) . -
C AUX2=-(D*(K_Y(TECTA,FI,D,K,GAMMA_X,0)))/(2.0*PI)
C
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M2=AUX2+AUX 1













C Las entradas deben entrar en unidades del Sistema Internacional
C excepto los ángulos que entran en grados.
C BARRIDO(l)=FRECUENCIA ; BARRIDO(2)=TECTA ; BARRIDO(3)=FI
INTEGER UNIDAD,INIC,FINAL,VAR_BARRIDO,NE,I,A,B,N,M,
& TETH_POT_LIN,TETH_POT_DB ,TETH_FASE,
& TECTAFI_POT_LIN,TECT AFI_POT_DB ,TECTAFI_F AS E,
& RADF_DB ,RADF_FASE,TETH_COEF_LIN
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